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Introduction
Contexte ge´ne´ral et motivations
D
urant ces dernie`res de´cennies, le de´veloppement des syste`mes de communications a
connu un tel essor que certains le qualifient sans he´siter de nouvelle re´volution indus-
trielle. Les progre`s technologiques conside´rables, avec l’ave`nement des syste`mes nume´riques
notamment, ont permis de proposer au grand public des services et des applications tou-
jours plus innovants, a` l’instar de la te´le´phonie mobile, de l’Internet et du multime´dia, qui
font aujourd’hui partie inte´grante de notre vie quotidienne. L’engouement du consomma-
teur pour ces nouveaux besoins incite aujourd’hui les ope´rateurs de te´le´communications
a` multiplier et surtout diversifier leurs offres d’acce`s aux technologies de l’information et
de la communication. L’un des exemples les plus marquants est sans nul doute celui de
l’Internet domestique. Ce secteur est l’un de ceux qui ont connu la croissance la plus forte
en terme de nombre d’abonne´s, passant en France de quelques dizaines de milliers en 1998
a` plus de 4,5 millions a` la fin de l’anne´e 2004 [1]. Dans ce domaine, les offres et les besoins
n’ont cesse´ d’e´voluer de fac¸on corre´le´e et selon une tendance claire d’augmentation de
volume et de rapidite´ de transfert de l’information. Dans cette course au « toujours plus,
toujours plus vite », les diffe´rents acteurs et fournisseurs de te´le´communications proposent
aujourd’hui des offres dites a` haut-de´bit, et commercialisent des services innovants comme
par exemple l’acce`s te´le´visuel et la voix sur IP (Internet Protocol).
Sche´matiquement, la toile Internet, c’est a` dire le re´seau global de communications qui
permet l’acheminement de l’information jusqu’a` l’abonne´, est constitue´e de trois parties :
le re´seau d’acce`s ou boucle locale, le re´seau de distribution ou de collecte, et le re´seau
de transport ou e´pine dorsale (backbone en anglais). Le re´seau d’acce`s couvre des zones
ge´ographiques restreintes et assure la connexion des usagers avec un noeud du re´seau,
point de pre´sence de l’ope´rateur de te´le´communications. Le re´seau de distribution ou de
collecte, concentre les informations re´colte´es aupre`s d’un noeud donne´ afin de les e´vacuer
vers un autre noeud du re´seau a` l’e´chelle re´gionale. Enfin, le re´seau de transport trans-
met sur de longues distances les flux collecte´s sur les noeuds d’interconnexion dans les
zones re´gionales. De ces trois re´seaux, c’est de loin le re´seau d’acce`s qui s’ave`re le plus
couˆteux a` mettre en place. Il est couramment annonce´ que les couˆts de re´alisation, d’ins-
tallation et de maintenance des re´seaux d’acce`s repre´sentent environ 50% du total des
investissements engage´s pour la mise en place d’un re´seau [2]. En outre, le capital investi
ne´cessite une pe´riode d’amortissement bien supe´rieure a` celle des autres parties du re´seau
a` cause du fort de´se´quilibre entre le couˆt et le nombre d’abonne´s concerne´s. La conqueˆte
du « dernier kilome`tre » est donc devenu un ve´ritable challenge pour les ope´rateurs de
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te´le´communications, qui doivent trouver des solutions pour e´tendre leur zone de couver-
ture tout en pre´servant la rentabilite´ de leurs ope´rations.
Ceci explique la diversite´ des technologies mises en oeuvre aujourd’hui — et c’est la`
une particularite´ du secteur de l’Internet domestique — pour assurer la transmission des
donne´es sur la boucle locale et satisfaire les exigences du marche´. Parmi les plus courantes,
on compte la fibre optique, le caˆble utilise´ a` l’origine pour la transmission de la te´le´vision
nume´rique, les technologies xDSL (x- digital subscriber line) qui empruntent les paires
cuivre´es du re´seau te´le´phonique filaire, et enfin les technologies hertziennes et satellites.
La fibre optique est incontestablement le me´dium de communication qui permet d’assurer
les de´bits les plus e´leve´s, potentiellement supe´rieurs au gigabit par seconde. Cependant,
les de´bits offerts par les technologies xDSL ont re´duit l’inte´reˆt de consentir a` des investis-
sements importants pour le de´ploiement de la fibre optique jusqu’a` l’abonne´ re´sidentiel.
Aussi, les re´seaux a` fibre sont-ils a` l’heure actuelle essentiellement destine´s aux utilisateurs
qui ont un besoin substanciel en de´bit (zones industrielles denses, grandes entreprises et
administrations, etc.), et aux re´seaux de collecte et de transport. Les solutions caˆble´es
repre´sentent quant a` elles le deuxie`me re´seau d’acce`s a` l’Internet haut-de´bit en France.
Tout comme la fibre optique, la mise en place d’une infrastructure de´die´e constitue le
principal frein au de´veloppement de cette technologie au-dela` des grandes agglome´rations.
Parmi les solutions sans fil, qui consistent a` raccorder par voie hertzienne des abonne´s
e´quipe´s d’une antenne a` un point d’acce`s du re´seau d’un ope´rateur, on compte notamment
les technologies WiFi (wireless fidelity) et WiMax (worldwide interoperability for micro-
wave access). Le WiFi est destine´ a` couvrir des zones de quelques me`tres alors que le
WiMax, plus performant mais plus couteux, est une norme de transmission a` plus grande
distance, typiquement quelques kilome`tres, et a` bonne pe´ne´tration dans les locaux [3]. Le
WiFi participe donc a` la mise en place de re´seaux locaux (LAN — local area network) au
sein des entreprises ou sur des lieux publics a` fort passage (hoˆtels, ae´roports, etc.), tandis
que le WiMax permet de re´aliser une re´elle boucle locale radio. Pour des raisons de couˆts
dus a` une infrastructure tre`s lourde, le WiMax n’est aujourd’hui que tre`s peu repre´sente´,
voire inexistant comme en France, meˆme s’il commence a` inte´resser les collectivite´s locales
pour sa capacite´ de couverture compatible avec les zones a` faible densite´ de population.
Une autre re´ponse a` la couverture des zones isole´es sont les transmissions satellites, mais
qui, pour des raisons e´videntes de prix des e´quipements, inte´ressent des clients aux be-
soins biens spe´cifiques. Enfin, certaines re´gions s’orientent e´galement vers des technologies
hybrides combinant la re´ception satellite et la diffusion locale en WiFi [3]. Finalement,
ce sont les technologies xDSL, et notamment l’ADSL (asymetric DSL), qui dominent tre`s
largement le marche´ dans la plupart des pays. L’ADSL, qui emprunte ce qu’on appelle
la boucle locale cuivre, draine actuellement 90% du nombre d’abonne´s a` l’Internet domes-
tique haut-de´bit en France [1]. La re´ussite de ce re´seau d’acce`s est non seulement lie´e aux
progre`s technologiques importants qui ont permis de proposer des de´bits conse´quents sur
les paires torsade´es, mais a surtout e´te´ favorise´e par le couˆt mode´re´ de mise en œuvre du
re´seau graˆce a` une infrastructure de´ja` existante.
Devant ce panel de technologies, tantoˆt concurrentes, tantoˆt comple´mentaires, l’acce`s
a` l’Internet domestique haut-de´bit semble eˆtre possible pour tous. Mais avec un taux
de pe´ne´tration du marche´ de seulement 8% de la population en 2004 [1], force est de
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constater que les fournisseurs d’acce`s sont loin de satisfaire les exigences du marche´, les
re´gions rurales e´tant naturellement les premie`res le´se´es. La boucle locale cuivre ne cesse
de se moderniser avec l’apparition de nouvelles versions xDSL plus performantes (ADSL2,
ADSL2+, SDSL, VDSL, etc.), mais la tendance est plus a` l’augmentation des de´bits qu’a`
l’augmentation des porte´es. Ainsi, les re´gions urbaines be´ne´ficient d’offres a` tre`s haut-
de´bit alors que beaucoup de zones n’ont pas d’autre choix que d’acce´der a` l’Internet a` bas
de´bit en utilisant le re´seau RNIS (re´seau nume´rique a` inte´gration de services). En France,
le RNIS reste encore le principal moyen de connexion, pour les utilisateurs non e´ligibles a`
l’ADSL en raison de leur e´loignement du re´partiteur ou de leur situation dans des zones
non couvertes. Les fournisseurs d’acce`s sont donc a` la recherche de nouvelles solutions
pour enrayer la fracture nume´rique qui s’ope`re entre les zones rurales et urbaines, et pour
permettre de desservir, a` moindre couˆt, des zones ge´ographiques encore sinistre´es. Par
ailleurs, malgre´ la de´re´gulation du marche´ des te´le´communications dans un grand nombre
de pays, les re´seaux d’acce`s sont encore la proprie´te´ des ope´rateurs en place, comme par
exemple France Te´le´com reste proprie´taire du re´seau cuivre´ en France. Ainsi, les nouveaux
fournisseurs d’acce`s essaient de s’ouvrir a` d’autres technologies afin de se de´marquer de
la boucle locale cuivre et offrir leur propre re´seau d’acce`s.
Une solution qui inte´resse aujourd’hui bon nombre d’industriels consiste alors a` ex-
ploiter le re´seau le plus dense et omnipre´sent qui soit : le re´seau e´lectrique. Les communi-
cations sur ligne d’e´nergie, couramment appele´es communications par courant porteur en
ligne (CPL), permettent d’envisager un tout autre type de boucle locale, la boucle locale
e´lectrique. Le principal inte´reˆt d’un tel re´seau re´side dans l’ubiquite´ de l’infrastruture, tant
a` l’inte´rieur qu’a` l’exte´rieur des baˆtiments, permettant ainsi de limiter conside´rablement
les couˆts de de´ploiement du re´seau. D’autre part, plusieurs expe´rimentations in situ, en
France et a` l’e´tranger, donnent des retours plutoˆt positifs quant a` la faisabilite´ et aux
perspectives de la technologie CPL. L’entreprise EDF (e´lectricite´ de France) notamment,
a cre´e´ sa propre filiale, EDEV-CPL Technologies, afin de mener les e´tudes ne´cessaires
dans ce domaine en partenariat avec diffe´rents e´quipementiers et fournisseurs d’acce`s.
Comme autre signe fort en faveur de la technologie CPL, l’autorite´ de re´gulation des
te´le´communications (ART) le`ve en avril 2005 le caracte`re expe´rimental qui encadrait jus-
qu’a` pre´sent le de´ploiement des re´seaux filaires CPL, et annonce clairement qu’elle souhaite
que le CPL trouve sa place comme technologie alternative d’acce`s au haut de´bit.
C’est dans ce paysage en pleine mutation que s’inscrivent les travaux de cette the`se
consacre´e a` l’e´tude des transmissions haut-de´bit sur lignes d’e´nergie. En effet, malgre´
les annonces chocs lance´es par bon nombre d’industriels du CPL, la mise en place de
communications sur lignes d’e´nergie est bien plus qu’une simple question de de´ploiement
de re´seaux. De nombreux verrous techniques restent a` lever afin de pouvoir garantir une
qualite´ de service capable de rivaliser avec la concurrence. Le constat le plus e´vident qu’il
convient de faire est que les lignes e´lectriques, telles qu’on les connait aujourd’hui, n’ont
absolument pas e´te´ conc¸ues pour transmettre de l’information. Par conse´quent, le canal de
propagation qu’elles offrent s’ave`re plutoˆt hostile a` la transmission de donne´es haut-de´bit.
Il est notamment caracte´rise´ par des phe´nome`nes importants de se´lectivite´ fre´quentielle
et des conditions de brouillage et de bruits impulsifs particulie`rement de´favorables. En
outre, et c’est la` un autre aspect majeur des communications par courant porteur, les lignes
e´lectriques constituent un « me´dium partage´ », c’est a` dire que les abonne´s utilisent le
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meˆme canal de transmission. Ceux-ci doivent par conse´quent se partager les ressources,
les de´bits individuels s’en trouvant immanquablement diminue´s. Enfin, l’exploitation de la
boucle locale e´lectrique pour les communications entraˆıne un partitionnement classique du
re´seau en cellules, compose´es d’un nombre restreint d’abonne´s. L’absence de blindage laisse
supposer que les informations e´mises au sein d’une cellule donne´e pourront interfe´rer avec
celles de ses voisines, cre´ant ainsi de l’interfe´rence inter-cellule. En somme, la se´lectivite´
fre´quentielle, la se´ve´rite´ des bruits et brouilleurs rencontre´s, ainsi que les composantes
multi-utilisateur et multicellulaire sont autant de facteurs qui rendent ne´cessaire le recours
a` des techniques de transmission a` la fois robustes, offrant une forte efficacite´ spectrale et
pouvant ge´rer l’acce`s de plusieurs utilisateurs de fac¸on simultane´e.
Axes d’e´tude et principales contributions
Objectifs de l’e´tude
Ces dernie`res anne´es ont vu se multiplier les groupes de travail et projets autour de la
recherche de nouveaux syste`mes permettant d’atteindre de fortes efficacite´s spectrales
dans le contexte radiomobile. Les combinaisons des modulations a` porteuses multiples de
type OFDM (orthogonal frequency division multiplexing) avec les syste`mes a` e´talement de
spectre s’affirment de plus en plus comme des solutions a` fort potentiel pour les futures
ge´ne´rations de re´seaux cellulaires. Elles tirent partie des proprie´te´s comple´mentaires des
deux techniques : l’efficacite´ spectrale et la robustesse des modulations a` porteuses mul-
tiples, et la souplesse dans le partage des ressources rendue possible par la composante
e´talement de spectre utilise´e en tant que technique d’acce`s multiple par re´partition de
codes (AMRC ou CDMA en anglais pour code division multiple access). Les proble`mes
rencontre´s pour les transmissions sans fil et les transmissions exploitant la technologie CPL
sont en fait proches sur de nombreux points, a` savoir la liaison de type point-a`-multipoint,
l’acce`s multi-utilisateur, le contexte multicellulaire, et la se´lectivite´ fre´quentielle du canal.
Etant donne´es ces similitudes, les techniques combine´es OFDM-CDMA pourraient s’ave´rer
inte´ressantes dans le cadre de la mise en place d’une couche physique sur la boucle locale
e´lectrique.
Le travail pre´sente´ dans ce document de the`se porte pre´cise´ment sur l’e´laboration et
l’optimisation d’un syste`me de transmission OFDM-CDMA sur le re´seau d’acce`s des lignes
d’e´nergie. L’e´tude a e´te´ mene´e au sein du groupe « Communications-Propagation-Radar »
de l’Institut d’E´lectronique et de Te´le´communications de Rennes (IETR) et s’inscrit dans
le cadre du projet RNRT (re´seau national de recherche en te´le´communications) IDILE
(Internet haut De´bIt sur Lignes d’Energie). Ce projet, de´marre´ en janvier 2003, regroupe
plusieurs laboratoires de recherche, a` savoir l’IETR, Supe´lec, l’E´cole Nationale Supe´rieure
de Te´le´communications (ENST), et le Laboratoire d’E´lectronique de Technologie de l’In-
formation du Commissariat a` l’E´nergie Atomique (CEA-LETI), et des partenaires in-
dustriels comme EDF, SAGEM, et la socie´te´ Elsys-Design. L’objectif du projet est de
valider l’ade´quation des techniques combine´es OFDM-CDMA aux contraintes du CPL et
d’aboutir a` la re´alisation d’un de´monstrateur. Ces travaux de the`se ont fait l’objet de
contributions et de transferts de connaissances au sein du projet, concernant notamment
les spe´cifications du syste`me ainsi que la recherche et l’optimisation des algorithmes de
traitement du signal. Enfin, certaines contributions de ce travail de the`se se sont e´galement
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inscrites au sein du re´seau d’excellence NEWCOM, concernant notamment le the`me traite´
en dernie`re partie de document.
Aperc¸u du document
Le pre´sent document se de´compose en trois grandes parties, retrac¸ant de fac¸on logique et
chronologique les travaux mene´s pendant cette the`se. La premie`re partie est consacre´e a`
l’e´tude des spe´cifications du syste`me de communications et constitue la premie`re contribu-
tion majeure de cette the`se. L’objectif est a` la fois de choisir la technique de transmission
a` mettre en œuvre au sein des modems CPL, mais e´galement de de´finir l’organisation des
e´changes de donne´es sur le re´seau. Nous verrons comment les diffe´rentes caracte´ristiques
des lignes e´lectriques, rappele´es dans un premier temps, vont nous guider dans les choix
syste`mes et dans l’e´laboration d’une trame d’e´changes, fixant les re`gles de circulations des
donne´es entre les modems.
Ce travail est en partie le re´sultat d’une re´flexion collective au sein de l’e´quipe du
projet IDILE et a conduit a` la re´daction d’un rapport technique commun [60].
Dans la seconde partie du document, nous aborderons les aspects de synchronisation
des modems et d’estimation du canal, e´tapes indispensables a` l’e´tablissement des com-
munications. Nous nous appuierons pour cela sur la structure de trame e´labore´e dans
la premie`re partie, et notamment sur les symboles pilotes pre´vus a` cet effet. Deux ap-
proches seront confronte´es, l’une exploitant les symboles rec¸us dans le domaine fre´quentiel,
et l’autre dans le domaine temporel. L’approche fre´quentielle, pour laquelle de nou-
veaux algorithmes d’estimation seront propose´s, sera amplement de´veloppe´e. En parti-
culier, nous introduirons une proce´dure d’estimation conjointe des de´calages de fre´quence
d’e´chantillonnage, de feneˆtrage des symboles et d’estimation du canal, adapte´e au contexte
PLC multicellulaire. L’approche temporelle reposera quant a` elle sur l’ame´lioration d’un
proce´de´ de´ja` propose´ dans la litte´rature. L’objectif sera finalement de comparer les deux
approches en terme de performances.
Les e´tudes effectue´es et les algorithmes de l’approche fre´quentielle propose´s dans cette
seconde partie constituent le second apport significatif de cette the`se, et ont notam-
ment fait l’objet de deux communications internationales [97,98]. L’ensemble des travaux
pre´sente´s a e´galement donne´ lieu a` un transfert de connaissances au sein du projet IDILE
[99].
La troisie`me partie de l’e´tude porte sur l’e´laboration de proce´de´s d’allocation des res-
sources, adapte´s au syste`me de transmission mis en œuvre. Sous l’hypothe`se de connais-
sance du canal a` l’e´mission, il est en effet possible de re´partir au mieux les donne´es de
chaque utilisateur et ainsi d’optimiser la gestion des ressources temporelle et spectrale,
a` l’instar des proce´de´s mis en œuvre en ADSL avec la DMT (digital multitone modula-
tion). Nous analyserons ainsi comment allouer les ressources de fac¸on dynamique entre
les utilisateurs dans le cas de transmissions ou` OFDM et CDMA sont combine´s. Cette
approche originale et novatrice, ainsi que le de´veloppement des algorithmes qui l’accom-
pagnent, constituent la troisie`me contribution significative de cette the`se. Nous verrons
que les solutions retenues permettent d’ame´liorer grandement les de´bits ou la robustesse
du syste`me, et nous mettrons en e´vidence l’apport de la composante e´talement de spectre.
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Les solutions obtenues ont abouti a` la re´daction de trois communications interna-
tionales et a` la soumission d’un article dans un nume´ro spe´cial CPL de la revue IEEE
J-SAC (journal on selected areas in communications) [119,121,122,123]. Un transfert de
connaissances sur ce sujet a e´galement e´te´ effectue´ dans le cadre du projet IDILE [124].
Publications, communications et rapports
Publication internationale
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « Improve Thoughput over
Line with Spread-Spectrum Multi-Carrier Multiple Access : New Bit Loading Al-
gorithms ». Accepted with minor revisions for publication in IEEE J-SAC, special
issue powerline communications.
Communications internationales
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « New Loading algorithms for
Adaptive SS-MC-MA Systems over Power Line Channels : Comparison with DMT ».
In Proc. IEEE Multicarrier Spread-Spectrum Conference (MCSS), septembre 2005.
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « Robust High-Bit Rate Com-
munications over PLC Channels : a Bit-Loading Multi-Carrier Spread-Spectrum
Solution. ». In Proc. IEEE International Symposium on Power Line Communica-
tions (ISPLC), pages 37–41, avril 2005.
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « A Novel Joint and Iterative
Scheme for Synchronization and Channel Estimation in MC-CDMA Power Line
Communications. ». In Proc. IEEE Vehicular Technology Conference (VTC-Fall),
vol. 3, pages 1723–1727, septembre 2004.
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « New Iterative and Time and
Frequency Synchronization Scheme for MC-CDMA Systems over Power Line Chan-
nels. ». In Proc. IEEE International Symposium on Spread Spectrum Techniques
and its Applications (ISSSTA), pages 315–319, aouˆt 2004.
• M. Crussie`re, J.-M. Auffray et J.-F. He´lard, « Comparison of STTCM over
Slow and Fast Rayleigh Fading Channels.». In Proc. IEEE International Symposium
on Signal Processing Advances in Wireless Communications (SPAWC), pages 192–
196, juin 2003.
Communications nationales
• J.-Y. Baudais et M. Crussie`re, « Allocation MC-CMDA : augmentation des
de´bits sur les lignes de transmission. ». In Proc. GRETSI, septembre 2005.
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• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « Vers la transmission de donne´es
haut-de´bit par courant porteur en ligne ». Journe´es The´matiques Les Nouvelles
Technologies dans la Cite´ (TIC-Cite´), de´cembre 2003.
Rapports techniques – projet RNRT IDILE
• EDF, ELSYS, ENST, IETR-INSA, CEA-LETI, SAGEM et SUPE´LEC, «Rap-
port sur les spe´cifications du projet IDILE, SP1.1 ». Projet RNRT IDILE, 2003.
• M. Crussie`re, J.-Y. Baudais et J.-F. He´lard, « Spe´cifications d’un modem
haut-de´bit pour communications sur ligne d’e´nergie : rapport du sous-projet 2, phase
1 (SP2.1). ». Projet RNRT IDILE, juin 2004.
• J.-Y. Baudais, M. Crussie`re et J.-F. He´lard, « Allocations de l’information
en mode MC-CDMA pour les communications sur ligne d’e´nergie : rapport du sous-
projet 2, phase 2 (SP2.2). ». Projet RNRT IDILE, juin 2005.
Premie`re partie
Contexte et e´tude syste`me
Chapitre 1
La transmission de donne´es par
courant porteur en ligne
C
e premier chapitre a pour but de pre´senter le contexte pre´cis de l’e´tude et se
de´compose pour cela en deux parties comple´mentaires. La premie`re de´crit les prin-
cipes de base des transmissions sur courant porteur, leurs origines, les particularite´s et
les difficulte´s que suscite leur mise en œuvre. Ainsi, apre`s quelques informations tech-
niques et historiques, nous nous attarderons sur la description du re´seau de distribution
d’e´lectricite´ afin de replacer notre syste`me au cœur de son contexte. Nous insisterons
plus particulie`rement sur la topologie du re´seau d’acce`s, ou boucle locale e´lectrique, qui
repre´sente la zone ou` devra ope´rer le syste`me propose´. Cette connaissance est une e´tape
incontournable au dimensionnement meˆme de ce syste`me. Les aspects normatifs concer-
nant notamment les proble`mes de compatibilite´ e´lectromagne´tique seront ensuite aborde´s
et nous verrons qu’il s’agit la` d’un point crucial du de´veloppement de la technologie CPL.
Un survol des syste`mes connus sera ensuite propose´ afin de positionner nos travaux par
rapport a` l’existant. La seconde partie traite de la caracte´risation du canal de propaga-
tion. Nous mettrons en e´vidence les caracte´ristiques des canaux CPL qui seront par la
suite utiles au dimensionnement du syste`me. Les re´ponses impulsionnelles utilise´es en si-
mulation seront notamment introduites. Une description du contexte de bruit des lignes
e´lectriques sera enfin effectue´e pour clore ce chapitre.
1.1 Les CPL comme moyen de te´le´communications
1.1.1 Ge´ne´ralite´s
1.1.1.1 Le couplage au cœur de la technologie CPL
La technologie CPL consiste a` exploiter le re´seau de distribution de l’e´nergie e´lectrique
pour ve´hiculer des signaux de communications. Lors de la mise en place d’une transmission
par courant porteur, on cherche donc a` faire cohabiter sur la grille de distribution d’e´nergie
des ondes courtes a` hautes fre´quences (HF) avec les signaux e´lectriques de fre´quence e´gale a`
50 ou 60 Hz selon les pays. Nous verrons plus tard que les signaux de communications CPL
empruntent des bandes de fre´quences pouvant s’e´tendre jusqu’a` 30 MHz. La superposition
est obtenue par une ope´ration de couplage inductif ou capacitif qui permet le transfert de
l’information sur les lignes d’e´nergie [2]. Le coupleur doit assurer une se´paration galvanique
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Fig. 1.1 – Principe de couplage du modem cpl sur le re´seau e´lectrique
optimale entre les lignes e´lectriques et les appareils de communications, et agit en re´ception
comme un filtre passe-haut afin de retrancher les signaux d’information des signaux de
puissance. Le principe de couplage et de superposision de ces signaux est repre´sente´ sur la
figure 1.1. On y retrouve aussi les principaux e´le´ments pre´sents chez l’abonne´ d’un re´seau
CPL : le coupleur, le modem, et les appareils connecte´s au re´seau tels que ordinateur,
te´le´vision, te´le´phone, etc.
Toute installation de re´seau CPL doit eˆtre soigne´e au niveau de l’injection du signal HF
sur le re´seau e´lectrique. Un bon couplage minimise les effets de rayonnement et optimise
la qualite´ du signal sur le re´seau [4,5,6]. Les techniques de couplage ne seront pas e´tudie´es
ici et l’on supposera que leur mise en oeuvre est maˆıtrise´e dans la suite du document.
1.1.1.2 Aperc¸u historique
L’ide´e d’utiliser les lignes e´lectriques pour communiquer est loin d’eˆtre nouvelle. En effet,
au de´but du XXe sie`cle de´ja`, les premiers syste`mes CPL virent le jour aux E´tats-Unis
dans le cadre d’applications de te´le´me´trie et de te´le´controˆle. Ces syste`mes furent mis en
place pour l’essentiel par les fournisseurs d’e´nergie eux-meˆme. Depuis plusieurs dizaines
d’anne´es, EDF exploite e´galement la technologie CPL pour effectuer ses maintenances a`
distance, notamment pour de´tecter d’e´ventuelles coupures de lignes, pour automatiser le
releve´ des compteurs e´lectriques, ou encore pour faire basculer ces meˆmes compteurs en
« heures pleines » et « heures creuses ». En ville, l’allumage automatique de l’e´clairage
public est un autre exemple de commande a` distance exploitant les courants porteurs.
Dans les anne´es 1980, la technologie CPL s’est peu a` peu ouverte au grand public
par la voie de la domotique. Diffe´rents industriels commercialisent alors des modules CPL
permettant de piloter tout type d’appareil e´lectrique a` l’inte´rieur d’un baˆtiment, ou d’une
maison individuelle. Ces syste`mes permettent de faire communiquer diffe´rents appareils
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en re´seau sans avoir a` rajouter de liens physiques. Les applications domestiques les plus
courantes sont l’allumage de lampes, le re´glage d’un syste`me de chauffage, ou encore la
surveillance de locaux. Bien que l’exploitation des lignes e´lectriques pour la domotique
n’en soit encore qu’a` ses de´buts, la technologie CPL a aujourd’hui de´passe´ le cadre de ce
genre d’applications bas-de´bit et s’oriente davantage vers les communications a` haut-de´bit,
avec a` la clef l’Internet a` domicile. En effet, devant l’explosion de la demande en connexion
Internet prive´e, les CPL sont devenus en quelques anne´es un axe de de´veloppement tre`s
important. Il devient aujourd’hui difficile de tenir a` jour une liste exhaustive des acteurs
du domaine tant ils se sont multiplie´s. Le principal atout de la technologie CPL, mis en
avant par le plus grand nombre, re´side dans la densite´ et l’omnipre´sence de l’infrastructure
e´lectrique. Le re´seau de distribution e´lectrique est non seulement pre´sent a` l’exte´rieur et a`
l’inte´rieur des baˆtiments suivant un maillage extre`mement riche, mais il est en ve´rite´ bien
plus re´pandu sur l’ensemble du globe que le re´seau des lignes te´le´phoniques. Lorsque l’on
sait que la re´duction des couˆts de de´ploiement est un facteur clef dans la re´alisation de
nouveaux re´seaux de communications, il n’est alors pas e´tonnant que l’on s’inte´resse a` la
technologie CPL aujourd’hui. Pourtant, en raison de l’hostilite´ du milieu de propagation
a priori non adapte´ a` la transmission de donne´es, les industriels ont longtemps boude´
la technologie CPL. Ce n’est qu’avec les re´cents progre´s re´alise´s dans les domaines des
communications nume´riques et du traitement du signal, combine´s au fort potentiel du
marche´ des te´le´communications, que les CPL ont connu un regain d’inte´reˆt.
Ainsi, ces dix dernie`res anne´es ont vu se former diffe´rentes alliances et associations
de grands groupes industriels, notamment ceux repre´sentant les producteurs d’e´lectricite´.
Leur but est de promouvoir la technologie CPL, d’encourager les avance´es techniques et
d’accompagner les tests sur le terrain. Parmi ces associations, la plus puissante est l’al-
liance internationale HomePlug, cre´e´e en mars 2000 et qui compte plus de 70 membres
dont EDF, France Telecom, Motorola, Sony et Mitsubishi pour n’en citer que quelques
uns [7]. On retrouve e´galement l’association europe´enne PLC Forum mise en place par de
grands industriels en 2000 pour faire la promotion du CPL en Europe [8]. Ses homologues
en Ame´rique du nord, la PLCA (power line communications association), et au Japon,
la PLC-J (power line communications japan), ont vu le jour en 2001 et 2003, respecti-
vement. En Europe, une autre organisation, la PUA (PLC utilities alliance), milite pour
le de´veloppement du CPL. On y retrouve la` encore de grands industriels europe´ens de
l’e´lectricite´, mais leur action est davantage oriente´e marketing que technologie.
Paralle`lement a` cela`, de nombreux tests ont e´te´ ou sont effectue´s en vraie grandeur
afin d’e´valuer la faisabilite´ de la technologie CPL, et des e´ventuels proble`mes lie´s a` sa mise
en œuvre. Les pre´curseurs sont les suisses avec un test en 2001 a` Fribourg sous le controˆle
de l’OFCOM (office fe´de´ral de la communication) et visant a` mesurer les perturbations
engendre´es par les CPL. La PUA lance en 2002 un test de grande envergure a` Saragosse
(Espagne) portant sur 300 immeubles et 20000 maisons impliquant l’installation et la
configuration de 140 transformateurs. Les re´sultats tre`s concluants ont fait suite a` une
offre commerciale de la part de Mitsubishi depuis octobre 2003 dans les villes de Barcelone,
Madrid et Saragosse. La socie´te´ allemande MVV a elle aussi mis en place plusieurs re´seaux
d’acce`s CPL a` titre expe´rimental dans les villes d’Hamburg, de Mannheim et Magdeburg,
permettant ainsi a` plus de 3000 abonne´s de tester le haut-de´bit sur les lignes a` basse
tension. En France enfin, EDF, par le biais de sa filiale spe´cialise´e EDEV-CPL cre´e´e en mai
2003, participe a` diffe´rents projets d’e´tude sur le de´ploiement du CPL. En collaboration
14 La transmission de donne´es par courant porteur en ligne
avec le conseil ge´ne´ral de la Manche, EDF a notamment monte´ un projet ambitieux
pour e´quiper la re´gion de Cherbourg et de Saint-Loˆ en juillet 2003. De meˆme, dans le
de´partement des Hauts-de-Seine, une e´tude est mene´e depuis le de´but de l’anne´e 2004
conjointement avec Tiscali et Te´le´2, tous deux fournisseurs d’acce`s.
En somme, la technologie CPL connait aujourd’hui son point d’e´tude et de de´veloppe-
ment le plus avance´ depuis son invention et laisse pre´sager d’imminentes actions de com-
mercialisation a` grande e´chelle. Nous verrons cependant qu’il reste encore beaucoup a`
faire pour libe´rer comple`tement le marche´ des CPL, et notamment en ce qui concerne les
aspects normalisation.
1.1.2 Le re´seau des lignes d’e´nergie
Avant de mieux comprendre la proble´matique pose´e, nous allons tout d’abord nous inte´resser
a` la topologie du re´seau des lignes d’e´nergie. Cela va nous permettre non seulement d’ap-
porter un paysage a` notre e´tude mais aussi de mettre en lumie`re des points essentiels de
la structure du re´seau qui seront ensuite utiles aux spe´cifications du syste`me.
1.1.2.1 Partitionnement du re´seau e´lectrique
Le re´seau e´lectrique global est structure´ en trois sous-re´seaux que l’on identifie clas-
siquement a` partir du voltage correspondant. La figure 1.2 donne une repre´sentation
sche´matique de ce partage.
A- Le re´seau haute-tension
Le re´seau haute-tension (HT) a pour vocation le transport de l’e´nergie e´lectrique en pro-
venance des centrales de production jusque dans les grandes re´gions de consommation ou
les gros clients. Il s’e´tend sur de tre`s longues distances a` l’e´chelle des pays et permet les
e´changes d’e´nergie a` l’inte´rieur d’un continent. Le re´seau HT est ge´ne´ralement constitue´
de lignes ae´riennes maintenues par des pilones. La tension sur ces lignes varie de 110 a`
380 kV selon les re´gions.
B- Le re´seau moyenne-tension
Le re´seau moyenne-tension (MT) prend le relais du re´seau HT pour desservir des zones
rurales ou urbaines e´tendues ainsi que les grandes industries. Les distances parcourues
sont bien plus courtes que pour le re´seau HT et le voltage sur les lignes est de l’ordre de
10 a` 30 kV. Il est constitue´ a` la fois de lignes ae´riennes et enterre´es.
C- Le re´seau basse-tension
Le re´seau basse-tension (BT) constitue le dernier maillon de la chaˆıne de fourniture
d’e´nergie au client. Il re´alise l’interface entre le transformateur MT/BT et le point de
livraison du client (coffret) alimente´ en monophase´ (230 V - 110 V aux E´tats-Unis) ou
en triphase´ (400 V). Les re´seaux BT pre´sentent ge´ne´ralement une structure arborescente
compose´e de lignes avoisinant quelques centaines de me`tres. En effet, le transformateur
alimente plusieurs de´parts ou branches principales desservant eux-meˆmes plusieurs clients
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Fig. 1.2 – Structure du re´seau de distribution de l’e´nergie e´lectrique
par l’interme´diaires de branches secondaires. Contrairement aux E´tats-Unis, la plupart de
ces lignes sont triphase´es en Europe, ce qui, nous le verrons, apporte certains avantages en
terme de rayonnement parasite. Il faut noter que la structure du re´seau basse tension et la
nature des lignes e´lectriques et des postes ne sont pas uniques et de´pendent, entre autres,
de l’environnement et de la zone ge´ographique. En re´gion urbaine en France par exemple,
ces lignes sont souvent enterre´es alors qu’elles demeurent ae´riennes en zone rurale pour
des raisons e´videntes de couˆt d’enfouissement. Le nombre de clients alimente´s ainsi que la
longueur maximale des de´parts de´pendent e´galement de la zone desservie. En zone rurale,
une dizaine de clients, voire moins, sont alimente´s par un petit poste sur poteau situe´ a`
quelques centaines de me`tres. En revanche, en zone urbaine dense, quelques 100 a` 300
clients, re´partis sur des immeubles voisins dans un rayon de moins de 300 me`tres sont
alimente´s par un poste situe´ en baˆtiment ou en souterrain.
Les installations e´lectriques domestiques font aussi partie du re´seau basse-tension.
Cependant, a` la diffe´rence du reste du re´seau, ces installations n’appartiennent pas aux
fournisseurs d’e´nergie et rele`vent du domaine prive´. Elles sont connecte´es au re´seau de
distribution par l’interme´diaire d’un compteur ou coffret. La plupart du temps, il est
d’usage de compter le re´seau prive´ dans le re´seau BT, meˆme si la distinction est essentielle
sur le plan juridique.
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1.1.2.2 La boucle locale e´lectrique
Au regard de la structure du re´seau e´lectrique, on comprend que l’application de la techno-
logie CPL sur les lignes basse-tension puisse offrir une perspective inte´ressante en tant que
re´seau d’acce`s a` l’Internet. Ces lignes e´lectriques re´alisent naturellement la connexion entre
un point de concentration, le transformateur, et diffe´rents points de consommation, les
clients. Sche´matiquement, ce re´seau se superpose donc avec celui des lignes te´le´phoniques,
meˆme si celles-ci sont pre´sentes de fac¸on beaucoup moins dense a` l’inte´rieur des baˆtiments.
L’exploitation de la boucle locale e´lectrique repre´sente donc une solution potentielle pour
la couverture du dernier kilome`tre d’un re´seau de te´le´communications. Une repre´sentation
sche´matique de cette nouvelle boucle locale est donne´e sur la figure 1.3. La partie du re´seau
compose´e des lignes exte´rieures est appele´e re´seau outdoor, et la partie correspondant aux
installations prive´es est appele´e re´seau indoor (1). Le re´seau outdoor est connecte´ a` l’e´pine
dorsale du re´seau de te´le´communications par l’interme´diaire d’un coupleur et d’une station
de base place´s au pied du transformateur MT/BT. Cette station de base est en charge
de convertir les donne´es rec¸ues du re´seau global Internet sous une forme adapte´e a` leur
transmission sur les lignes d’e´nergie. De meˆme, elle re´alise la collecte des informations
de la boucle locale et leur transfert vers d’autres nœuds du re´seau global via les re´seaux
classiques de transport. Tous les utilisateurs d’un quartier sont donc relie´s a` la station de
base en empruntant une meˆme branche du re´seau e´lectrique.
Coffret
SB
(transport, épine dorsale)
CPL IndoorCPL Outdoor
Transformateur
Station de base
Réseaux haute et moyenne tension
Réseau de télécommunications
Réseau d’accès CPL (boucle locale électrique)
Fig. 1.3 – Structure de la boucle locale e´lectrique
La connexion entre les re´seaux indoor et outdoor se fait a` travers le coffret du compteur
e´lectrique. Plusieurs configurations sont possibles a` ce niveau : soit le coffret comprend un
modem CPL pour interfacer les re´seaux indoor et outdoor , soit le coffret est shunte´ et les
donne´es diffusent jusqu’aux appareils eux-meˆmes e´quipe´s de modems. Dans le premier cas,
le modem CPL est une passerelle d’acce`s et joue le roˆle de station de base pour l’ensemble
des appareils du domicile, cre´ant ainsi un re´seau local de communications. Dans le second
(1)Les termes anglophones sont ici d’usage plus que courant, c’est pourquoi nous les utiliserons dans la
suite du document.
1.1 Les CPL comme moyen de te´le´communications 17
cas la distinction entre les re´seaux indoor et outdoor n’est plus vraiment possible, et les
appareils sont en liaison directe avec l’exte´rieur du domicile. Cette solution peut poser des
proble`mes de se´curite´ du re´seau, ou encore ne pas eˆtre adapte´e e´tant donne´es les diffe´rences
e´ventuelles entre les caracte´ristiques des canaux de transmission indoor et outdoor .
Il est important de constater ici que les e´le´ments communicants, en indoor et en
outdoor , exploitent les meˆmes liens physiques pour atteindre le point de distribution
du re´seau, c’est a` dire la station de base. Les communications e´tablies sur la boucle
locale e´lectrique sont donc de type point-a`-multipoint et chaque utilisateur doit partager
l’acce`s a` la branche du re´seau a` laquelle il est relie´ avec les autres utilisateurs de la meˆme
branche. Les lignes basse-tension constituent donc un medium partage´, et c’est la` l’une
des singularite´s de l’e´tude des transmissions CPL. En outre, il s’agit la` d’un point de
diffe´rence essentiel avec le re´seau te´le´phonique cuivre´ qui permet lui de mettre en place
des communications en point-a`-point puisqu’il y existe un lien propre entre chaque client
et le point de distribution du re´seau.
1.1.3 Cadre de de´ploiement des CPL
Dans ce paragraphe vont eˆtre traite´s les aspects normatifs qui donnent, ou plutoˆt qui
devraient donner, un cadre au de´veloppement de la technologie CPL. Nous verrons en
effet qu’il existe des retards de re´glementation importants des CPL malgre´ la pression
exerce´e par les industriels du domaine. Le point le plus de´licat concerne notamment les
aspects de compatibilite´ e´lectromagne´tique qui vont maintenant eˆtre aborde´s.
1.1.3.1 Les enjeux de la compatibilite´ e´lectromagne´tique
Rappelons tout d’abord que les lignes e´lectriques de n’importe quel re´seau de distribu-
tion n’ont pas e´te´ conc¸ues pour autre chose que transporter l’e´nergie e´lectrique avec le
moins de pertes possible aux fre´quences de 50 et 60 Hz, selon les pays. Utiliser ces lignes
pour mettre en place des communications CPL signifie qu’elles devront transmettre des
signaux a` des fre´quences allant de quelques kilohertz a` plusieurs dizaines de me´gahertz.
Or, dans ces gammes de fre´quences, les caˆbles e´lectriques deviennent perme´ables, ce qui
signifie qu’une partie de la puissance des signaux e´mane sous la forme d’un rayonne-
ment e´lectromagne´tique. Les lignes e´lectriques peuvent alors eˆtre conside´re´es comme des
antennes line´aires. N’ayant pas e´te´ dimensionne´es pour optimiser le rayonnement, leur
efficacite´ ou rendement en tant qu’antennes est globalement mauvais mais suffisant pour
donner naissance a` un champ e´lectromagne´tique qui vient perturber l’environnement. A`
l’inverse, les lignes e´lectriques sont tout aussi susceptibles de capter les radiations en pro-
venance de l’environnement, ce qui induit des courants de perturbation sur ces lignes. A`
cet effet, bon nombre de transformateurs sont e´quipe´s de filtre HF.
Les phe´nome`nes de perturbations mutuelles mis en e´vidence ici sont encore de´signe´s
sous les termes de susceptibilite´ et d’immunite´ d’un syste`me [9]. Ils constituent la proble´ma-
tique meˆme lie´e a` la mise en place de limites permettant d’assurer ce que l’on appelle la
compatibilite´ e´lectromagne´tique. Le champ induit par les e´quipements CPL agit comme
un perturbateur du point de vue des autres syste`mes de l’entourage et son niveau doit
eˆtre limite´ a` un certain seuil afin de ne pas entraver leur bon fonctionnement. Inverse-
ment, les contraintes impose´es par la compatibilite´ e´lectromagne´tique doivent aussi per-
mettre aux e´quipements CPL de fonctionner correctement sous l’influence de la pollution
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e´lectromagne´tique environnante, le niveau des perturbations e´tant bien suˆr fonction de la
distance entre les sources rayonnantes.
L’intensite´ du rayonnement n’est cependant pas qu’une affaire de niveau d’e´mission
et de´pend e´galement fortement de la structure des lignes. Plus pre´cise´ment, la fraction
de puissance injecte´e sur une ligne qui fuit par rayonnement est fonction de la syme´trie
du re´seau et des caˆbles [5, 10]. La syme´trie se de´finit en terme d’impe´dance entre les
conducteurs (phases) et la masse. Si pour une ligne a` deux conducteurs, l’impe´dance entre
chaque phase et la masse est identique, la ligne est conside´re´e syme´trique ou e´quilibre´e [6].
L’e´quilibre des lignes est ne´cessaire a` la propagation d’un signal en mode diffe´renciel, alors
qu’un de´se´quilibre favorise la propagation en mode commun, mode que l’on cherche tou-
jours a` e´viter. En effet, les courants de mode commun sont ge´ne´ralement responsables
des radiations e´lectromagne´tiques, puisqu’ils circulent en paralle`le sur les deux conduc-
teurs et empruntent la masse comme voie de retour. Au contraire, les courants de mode
diffe´rentiel sont d’amplitude e´gale mais se propagent sur chaque phase dans des directions
oppose´es, ce qui a pour conse´quence d’annuler leur contribution en champ lointain. Ainsi,
plus une ligne est e´quilibre´e, et plus le rapport entre les courants de mode diffe´rentiel et
de mode commun est fort, ce qui vient conside´rablement limiter le niveaux des radiations.
En conse´quence, lorsqu’on est en pre´sence de lignes triphase´es, comme sur l’ensemble de
la boucle locale en Europe, le signal CPL a tout inte´reˆt a` eˆtre injecte´ entre deux phases,
plutoˆt qu’entre une phase et le neutre [6]. Les impe´dances vues par chacune des phases
sont tre`s proches ce qui assure un bon e´quilibre de la ligne, contrairement aux impe´dances
de phase et de neutre qui sont a priori diffe´rentes et ne permettent pas d’obtenir une
syme´trie correcte.
Au regard de ces discussions, nous pouvons dire que la re´duction des radiations en
provenance des lignes e´lectriques passe essentiellement par :
– L’exploitation de la syme´trie “naturelle” des lignes, lorsque c’est possible ;
– La mise en place de filtres HF en bout de ligne afin d’empeˆcher les signaux CPL de
pe´ne´trer tout e´quipement ne participant pas a` la chaˆıne de transmission et ayant
une forte propension au rayonnement ;
– La re´duction de la densite´ spectrale d’e´mission (DSP) des signaux CPL.
Les deux premiers points ne concernent pas directement le dimensionnement des
syste`mes de transmission CPL alors que les contraintes en terme de DSP affectent di-
rectement les choix des techniques a` mettre en oeuvre comme nous le verrons par la suite.
1.1.3.2 Quelle(s) norme(s) utiliser ?
Comme cela vient d’eˆtre explicite´, la limite impose´e aux niveaux d’e´mission est un facteur
crucial de de´veloppement des CPL et doit faire l’objet de compromis discute´s au sein des
instances de normalisation. A` l’heure d’aujourd’hui, malgre´ l’attente pressante des indus-
triels, la re´glementation autour des syste`mes CPL souffre pourtant de lacunes e´videntes.
Par ailleurs, l’Europe a re´cemment incite´ ses e´tats membres a` lever tout obstacle injustifie´
au de´ploiement des re´seaux CPL haut-de´bit. Suite a` cette recommandation, l’ART (agence
de re´gulation des te´le´communications) a annonce´ en avril 2005 l’ouverture du marche´ des
CPL en France. Aux E´tats-Unis e´galement, les plus hautes autorite´s ont encourage´ cette
anne´e la mise en place des CPL. Sous cette pression, les activite´s visant a` e´tablir un cadre
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propre aux CPL se sont acce´le´re´es et devraient bientoˆt de´boucher sur une re´glementation
claire et harmonise´e entre les pays.
En attendant les re´sultats des de´libe´rations internes aux organismes de re´gulation, les
seules normes pre´cises disponibles aujourd’hui concernent les transmissions CPL bas-de´bit.
En Europe, ces normes sont de´finies par le CENELEC (Comite´ Europe´en de Normalisation
ELECtrique) sous le sigle EN50065 et autorisent l’utilisation de la bande de fre´quences
[9–140] kHz pour les CPL [11, 12]. Cette bande est en re´alite´ divise´e en 4 sous-bandes A,
B, C et D pour lesquelles sont donne´es des limitations pre´cises en terme d’applications
et d’amplitude du signal e´mis. Les normes ame´ricaines et japonaises sont tre`s proches de
la norme europe´enne bien qu’elles spe´cifient l’utilisation des fre´quences jusqu’a` 500 kHz.
Etant donne´e la faible largeur de bande dans les deux cas, les de´bits atteints sont au
mieux de l’ordre de 100 kbit/s. Ces de´bits sont certes suffisants pour des applications do-
motiques de commandes a` distance mais ne sont pas adapte´s a` la transmission de donne´es
multime´dia.
Par contre, concernant les CPL haut-de´bit, aucune norme n’est encore en vigueur,
meˆme si diffe´rents groupes ont fait des propositions ces dernie`res anne´es. Malgre´ certaines
divergences sur les niveaux d’e´mission notamment, le consensus l’emporte quant au choix
des bandes de fre´quences. Pour pouvoir atteindre des de´bits suffisants, il est aujourd’hui
accepte´ que les CPL puissent acce´der a` la bande de fre´quences [1.6 – 30] MHz a` la nuance
pre`s que certaines fre´quences de´ja` utilise´es par d’autres syste`mes feront probablement
partie de bandes interdites. Il s’agit en particulier des bandes radio-amateurs, militaires
ou encore de diffusion maritime, qui resteront sans doute plus prote´ge´es que d’autres.
En revanche, le de´bat reste encore ouvert sur les niveaux de rayonnement. Les travaux
de normalisation en cours ont laisse´ transparaˆıtre diffe´rentes tendances en fonction des
pays. Au plan international, les re´glementations sont discute´es au sein du CISPR (comite´
international spe´cial des perturbations radioe´lectriques) et de l’IEC (international elec-
trotechnical commission). En Europe, on peut citer l’ETSI (european telecommunication
standards institute) qui travaille en e´troite collaboration avec le CENELEC. Aux E´tats-
Unis, l’organisation principale est la FCC (federal communications commission), agence
gouvernementale charge´e de la planification des fre´quences. En Allemagne, l’autorite´ de
re´gulation s’appelle la RegTP (regulierungsbeho¨rde fu¨r telekommunikation und post), au
Royaume-Uni, c’est la BBC (british broadcast corporation). L’ensemble de ces comite´s ont
e´mis des propositions de seuils de radiation qui sont pre´sente´s sur la figure 1.4 [13,14,15].
Les niveaux sont e´tablis en terme d’amplitude du champ e´lectrique mesure´ a` une distance
de 3 me`tres des lignes et ne prennent pas en compte les fre´quences interdites. Il est clair
que la proposition anglosaxonne est la plus se´ve`re, ce qui s’explique par l’influence de
puissants lobbies farouchement oppose´s aux CPL. Le niveau qui va eˆtre adopte´ sera sans
doute tre`s proche de celui de la norme EN55022, qui est en fait une extrapolation de la
norme EN50065 cite´e plus haut [16, 17].
Il faut noter que ces re´sultats ne donnent absolument pas les limites en terme de
niveau de signal pouvant eˆtre injecte´ sur les lignes d’e´nergie. Il faudrait pour les connaˆıtre,
disposer d’un facteur de conversion, appele´ facteur de (de´)couplage K, permettant de faire
le lien entre la puissance injecte´e et la puissance rayonne´e a` une distance donne´e. Plus
exactement, le facteur de de´couplage est fonction de la distance et de la fre´quence, et
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Fig. 1.4 – Diffe´rentes propositions de re´glementation des seuils d’e´mission cpl
intervient de la fac¸on suivante :
Ed = K(f, d)× Vf , (1.1)
[V ·m−1] = [m]−1 × [V]
ou` Ed est l’amplitude du champ e´lectrique a` d me`tres de la ligne et Vf est le niveau du
signal e´mis sur la ligne a` la fre´quence f (porteuse pure). Malgre´ bon nombre de campagnes
de mesures, les experts n’ont pas re´ussi a` s’accorder sur la valeur a` donner au de´couplage.
La litte´rature semble pourtant conside´rer un facteur typique de 10−3 m−1 a` une distance
de 3 me`tres et sur la bande [1 − 30] MHz [6]. Cette valeur est encourageante et laisse
envisager des niveaux d’e´mission rendant possible les CPL haut-de´bit, meˆme sous des
contraintes de rayonnement se´ve`res. En outre, un conditionnement du re´seau e´lectrique
(couplage syme´trique, insertion de filtres, etc.) contribue a` faire chuter la valeur de K.
Dans la pratique, les spe´cifications de la plupart des modems CPL actuels donnent des
valeurs de puissance maximale qui correspondent a` une DSP de l’ordre de −40 dBm/Hz
[18]. A` cela doivent eˆtre ajoute´s des puits autour des fre´quences interdites, c’est a` dire
des bandes spectrales pour lesquelles la puissance injecte´e doit eˆtre largement plus faible.
A` titre d’exemple, la figure 1.5 pre´sente ce a` quoi devrait ressembler la DSP du signal
injecte´ sur les lignes e´lectriques si l’on prenait soin d’atte´nuer les fre´quences utilise´es par
les radioamateurs. La correspondance avec le niveau de champ e´lectrique rayonne´ a` 3
me`tres est mentionne´e, en conside´rant K = 10−3 m−1. D’apre`s les re´sultats porte´s sur
la figure, on remarque que les niveaux d’e´mission choisis respectent pleinement la norme
E55022 du cenelec. Il faut cependant avertir le lecteur que ces re´sultats ne correspondent
qu’a` un cas particulier volontairement choisi pour illustrer le choix des seuils d’e´mission.
Ils ne doivent en aucun cas eˆtre ge´ne´ralise´s ou eˆtre exploite´s en tant que norme.
Devant la complexite´ de mise en place de normes, les industriels des CPL se sont
regroupe´s pour accompagner les travaux de normalisation, et par la meˆme pour mettre en
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Fig. 1.5 – Exemple de masque de puissance avec prise en compte des fre´quences radioama-
teur. Correspondance entre la puissance du signal CPL injecte´ sur une ligne et l’amplitude
du champ e´lectrique induit a` 3 me`tres.
place leurs propres standards. C’est ainsi que l’alliance HomePlug a mis au point diffe´rents
standards, notamment pour les communications CPL en indoor [7]. Ainsi, la tre`s large
majorite´ des e´quipements CPL qui voient le jour aujourd’hui respecte les certifications de
HomePlug. De cette manie`re, les industriels peuvent exercer une pression sur les comite´s
de re´gulation, voire imposer leurs spe´cifications dans l’e´tablissement des normes CPL. Ce
sce´nario n’est pas sans rappeler les conditions de mise en place des premiers standards de
la boucle locale radio, avec notamment la norme WiFi qui avait e´te´ fortement sugge´re´e
par les industriels.
1.1.4 Les syste`mes CPL aujourd’hui
Depuis l’explosion du secteur des te´le´communications, les acteurs des CPL n’ont cesse´
de se multiplier. La mise en place d’alliances et d’associations de promotion des CPL
a permis au marche´ du CPL de devenir peu a` peu une re´alite´. L’e´valuation faite par
HomePlug conclut a` une multiplication par 50 du chiffre d’affaires du marche´ du CPL
entre 2001 et fin 2006, passant ainsi de 18 a` 700 millions de dollars. L’e´volution actuelle
lui donne raison puisque la progression du chiffre d’affaires a e´te´ quasiment de 1000 %
entre 2001 et 2002 ! Le marche´ du CPL se divise en re´alite´ en deux secteurs bien distincts :
les CPL bas-de´bit et haut-de´bit.
1.1.4.1 Les syste`mes a` bas de´bit
Les CPL bas-de´bit sont a` l’origine des communications sur lignes d’e´nergie, avec, comme
nous l’avons de´taille´ au paragraphe 1.1.1.2, les premie`res applications de controˆle a` dis-
tance. La tendance actuelle est davantage a` la re´alisation de ve´ritables centrales domo-
tiques permettant de configurer, commander et faire communiquer les appareils de la mai-
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Fig. 1.6 – Repre´sentation des bandes fre´quentielles utilise´es par les CPL
son ou du bureau. Les syste`mes CPL a` bas-de´bit be´ne´ficient de normes de´die´es comme la
norme europe´enne EN50065. Comme le montre la figure 1.6, il s’agit donc de communi-
cations a` bande e´troite, d’ou` leur limitation en de´bit.
Les syste`mes les plus re´pandus sont connus sous les appellations X10, LonWorks et
CEBus (consumer electronics bus). Ces syste`mes utilisent pour beaucoup les techniques
de modulation nume´rique a` porteuse unique (modulation mono-porteuse). On retrouve
ainsi l’emploi des modulations nume´riques a` de´placement d’amplitude (MDA) chez X10,
a` de´placement de phase (MPD) chez LonWorks, et a` de´placement de fre´quence (MDF)
chez EHS (electronic home system) [19]. Les techniques a` e´talement de spectre sont aussi
exploite´es, soit par se´quence directe chez LonWorks et Adaptive-Netwoks, soit par saut
de fre´quence comme chez l’allemand Busch-Ja¨ger. Les de´bits atteints ne de´passent jamais
la centaine de kbit/s, et la plupart des cartes e´lectroniques ne garantissent que quelques
kbit/s. Les CPL bas-de´bit sont aujourd’hui en perte de vitesse et se retrouvent naturelle-
ment supplante´s par les syste`mes haut-de´bit.
1.1.4.2 Les syste`mes a` haut de´bit
Les syste`mes CPL a` haut-de´bit sont des syste`mes large bande qui occupent la bande [1.6 –
30] MHz pour laquelle aucune norme spe´cifique n’est en vigueur. Pour des raisons que nous
e´voquerons ulte´rieurement, les fre´quences basses du spectre sont ge´ne´ralement pre´fe´re´es
pour les communications outdoor , et les fre´quences hautes reviennent aux communica-
tions indoor . Meˆme si aucune norme ne le spe´cifie, la frontie`re est e´tablie de manie`re
consensuelle a` 20 MHz, comme cela est indique´ sur la figure 1.6.
A- Les CPL indoor
Le secteur des CPL haut-de´bit est en plein essor, surtout en ce qui concerne les com-
munications indoor . La principale application est la re´alisation de re´seaux locaux a` haut-
de´bit sur lesquels peuvent transiter des informations multime´dia (images, vide´os, sons,
etc.). Les syste`mes outdoor , attendent une de´re`glementation du marche´ afin de de´passer
le stade des expe´rimentations et se de´velopper a` grande e´chelle. Mais qu’il s’agisse des
CPL indoor ou outdoor , les applications vise´es, gourmandes en de´bit, ne´cessitent l’utilisa-
tion d’une ressource spectrale conse´quente. Les techniques mises en œuvre pour occuper
1.1 Les CPL comme moyen de te´le´communications 23
toute la bande disponible sont essentiellement les techniques a` e´talement de spectre et
les techniques multiporteuses. L’e´talement de spectre a longtemps e´te´ a` l’honneur dans
les premiers syste`mes CPL. En France par exemple, le projet RNRT DOLIE (re´seau do-
motique sur ligne d’e´nergie), labellise´ en 1999, s’est inte´resse´ a` l’e´tude et la validation
des techniques d’e´talement de spectre dans le cadre de communications CPL indoor .
Par ailleurs, certains industriels, tels que l’israe´lien ITRAN, commercialisent encore des
puces exploitant l’e´talement de spectre et offrant des de´bits de 2,4 Mbit/s et 10 Mbit/s.
Aujourd’hui cependant, la plupart des industriels se concentrent sur les techniques de
modulations multiporteuses, et en particulier l’OFDM.
Les syste`mes commercialise´s en indoor depuis le de´but des anne´es 2000 re´pondent pour
beaucoup aux standards propose´s au sein de l’alliance HomePlug. A` titre illustratif, citons
les industriels Oxance, Zeus Powerline, Corinex, Olitec, Packard Bell, ou encore Sagem,
qui commercialisent leurs modems indoor sous le label HomePlug. Deux standards sont
finalise´s et spe´cifient les couches physiques (PHY) et de controˆle d’acce`s (MAC — medium
access control) : le HomePlug 1.0 a` 14 Mbit/s et le HomePlug AV a` 50 Mbit/s. Notons que
les de´bits mentionne´s sont des de´bits maximaux, sans indication de porte´e. Ces deux stan-
dards exploitent la bande [0–25] MHz avec des niveaux d’e´mission de -50 dBm/Hz sur les
fre´quences autorise´es et de -80 dBm/Hz dans les fre´quences des radioamateurs. L’OFDM
est employe´e comme technique de transmission, la diffe´rence entre les deux standards te-
nant essentiellement au nombre de sous-porteuses et aux ordres de modulations utilise´es.
Le standard HomePlug 1.0 pre´voit en effet l’utilisation de 128 sous-porteuses, module´es en
MDP2 ou MDP4 diffe´rentielle, alors que le HomePlug AV comporte 1536 sous-porteuses,
chacune pouvant transmettre jusqu’a` 10 bits dans le cas d’une QAM-1024 [20]. Le partage
du me´dium est ge´re´ par le biais d’une version modifie´e du protocole CSMA-CD (carrier
sense multiple access - collision avoidance), ce qui signifie que les modems connecte´s au
re´seau communiquent entre eux librement sans coordination centralise´e. Enfin, rajoutons
que la correction des erreurs est re´alise´e graˆce aux techniques de codage de canal (convo-
lutif, reed-solomon, turbo), combine´es a` de l’entrelacement et a` des syste`mes de re´pe´tition
automatique de se´quences (ARQ — automatic repetition request).
Paralle`lement au de´veloppement des standards HomePlug, certains industriels expe´ri-
mentent leur propre technologie. C’est ainsi que l’espagnol DS2 pre´voit la commercialisa-
tion d’une puce a` 200 Mbit/s permettant de faire passer la vide´o, voire la TVHD (te´le´vision
haute de´finition). Le franc¸ais SPIDCOM, a quant a` lui effectue´ la de´monstration de sa
nouvelle puce au CeBIT d’Hannovre en mars 2004, qui peut atteindre des de´bits allant de
100 a` 224 Mbit/s, selon l’environnement. Tous ces syste`mes sont base´s sur la technique
de modulation OFDM mais les spe´cifications pre´cises sont la plupart du temps tenues
secre`tes.
B- Les CPL outdoor
Les expe´rimentations en cours sur le CPL outdoor utilisent toutes sans exception des
solutions base´es sur l’OFDM. Les principaux e´quipementiers associe´s aux actions de test
sur le terrain sont DS2 et MainNet. L’alliance HomePlug pre´pare de son coˆte´ un nouveau
standard, baˆptise´ le HomePlug BPL (Broadband Power Line), destine´ a` l’acce`s Internet
domestique haut-de´bit. L’arrive´e de DS2 au sein de l’alliance devrait d’ailleurs acce´le´rer
le processus d’e´laboration de ce standard, e´tant donne´ l’expertise qu’elle a acquise des
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expe´rimentations mene´es ces dernie`res anne´es. Le CPL outdoor reste incontestablement
le secteur dont le de´veloppement est le moins avance´ et pour lequel l’investissement des
entreprises est le plus timide.
1.1.4.3 Positionnement du syste`me e´tudie´
Comme nous l’avons de´crit dans l’introduction, ces travaux de the`se portent sur la mise
en place d’un syste`me de transmission CPL outdoor a` haut-de´bit au sein de la boucle
locale e´lectrique exploitant les techniques d’e´talement de spectre combine´es aux modula-
tions multiporteuses. L’ide´e est de tirer profit des avantages de ces deux techniques afin
d’e´laborer un syste`me robuste et adapte´ au milieu de transmission. Ces techniques hy-
brides ont e´te´ tre`s e´tudie´es ces dernie`res anne´es et continuent de l’eˆtre, dans le contexte
des communications radiomobiles cellulaires post-UMTS ou de 4e ge´ne´ration. En revanche,
elles n’ont fait l’objet d’aucune e´tude ante´rieure en ce qui concerne les communications
CPL. Le travail pre´sente´ dans ce me´moire vient donc comple´ter les e´tudes mene´es jus-
qu’alors par industriels et laboratoires de recherche. Les applications a` la clef sont en
premier lieu la fourniture Internet haut-de´bit, mais aussi la te´le´phonie et la te´le´vision sur
IP. Les spe´cifications pre´cises du syste`me e´tudie´ et l’argumentaire qui les accompagne fera
l’objet du chapitre suivant.
1.2 Caracte´ristiques du canal de propagation
D’apre`s le paradigme propose´ par C.E. Shannon, toute chaˆıne de communications peut eˆtre
de´compose´e en trois blocs, a` savoir l’e´metteur, le milieu de transmission appele´ canal de
propagation, et le re´cepteur. Du point de vue de la the´orie des communications, le canal vu
par le syste`me comporte non seulement le me´dium a` travers lequel se propage le message,
les filtres d’e´mission et de re´ception pre´sents dans toute chaˆıne de communications, mais
aussi les organes qui permettent au message d’acce´der a` ce me´dium, a` l’instar des antennes
pour ce qui est des transmissions par ondes radio. Dans le cas qui nous inte´resse, ce sont
les coupleurs, introduits au paragraphe 1.1.1.1, qui jouent le roˆle d’antennes et re´alisent
la transition avec les lignes e´lectriques. Ainsi, dans la suite du document, nous adopterons
comme mode`le du canal de propagation le trinoˆme filtres-coupleurs-me´dium, qui permettra
de regrouper en un seul bloc l’ensemble des perturbations subies par le signal au travers
du canal. Le roˆle du concepteur de syste`mes est d’adapter et d’optimiser judicieusement
la construction des blocs d’e´mission et de re´ception en fonction du milieu dans lequel va
se propager le message. La connaissance du comportement du canal est donc une e´tape
essentielle dans la conception et la re´alisation d’un syste`me de communications.
L’e´tude du canal peut se de´composer en deux grands axes : l’e´tude de la re´ponse du
canal qui rend compte des phe´nome`nes qui viennent modifier la forme des ondes e´mises,
et l’e´tude des bruits et brouilleurs qui viennent s’ajouter au signal rec¸u et dont l’origine
peut eˆtre multiple.
1.2.1 Re´ponse du canal
Lors de leur propagation a` travers le canal de transmission, les ondes e´mises sont sujettes
a` diffe´rents phe´nome`nes qui viennent modifier leur forme, c’est a` dire leur amplitude et
leur phase. Dans le cas le plus ge´ne´ral, il peut s’agir de phe´nome`nes d’atte´nuation, de
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de´phasage, de re´flexion, de diffraction ou encore de diffusion, selon les interactions que
les ondes sont susceptibles de connaˆıtre avec le support physique. En ce qui concerne les
communications CPL, nous allons voir que le support physique de la transmission, c’est
a` dire les lignes e´lectriques, introduit une atte´nuation et un de´phasage de´pendant de la
distance et de la fre´quence, et des re´flexions aux diffe´rents points de discontinuite´ du
re´seau.
La synthe`se qui suit est issue pour l’essentiel de la the´orie des lignes de transmission,
approche largement exploite´e dans la litte´rature. Les premiers travaux dans le domaine
sont ceux de Philipps [21] et Zimmermann [22] et constituent aujourd’hui les re´fe´rences
les plus largement cite´es en ce qui concerne la mode´lisation du canal CPL. Dans [23]
est e´galement propose´e une mode´lisation sous forme de matrices cascadables ABCD,
mode´lisation directement he´rite´e de la the´orie des lignes de transmission. Des e´tudes
comple´mentaires ont permis par la suite d’apporter une pre´cision supple´mentaire a` la
mode´lisation du canal. On peut notamment citer les re´sultats de Sartenaer [24, 25] base´s
sur la the´orie des lignes multiconducteurs, ou ceux de Galli [26] prenant en compte de fac¸on
pre´cise les phe´nome`nes lie´s a` l’utilisation de prises de terre. Il faut cependant noter que
pour l’heure, aucun mode`le de canal n’a re´ussi a` s’imposer comme standard, comme c’est
le cas pour les canaux radiomobile ou DSL. En effet, la communaute´ des CPL reconnait
que les efforts a` fournir sont encore nombreux pour aboutir a` un mode`le ge´ne´ralise´ dont
le parame´trage soit adapte´ a` la mise en place de simulations nume´riques. La recherche
d’un tel mode`le passe notamment par la de´finition et la classification de sce´narios types
relatifs a` des environnements et des contextes de communications clairement e´tablis. Cela
suppose entre autres que soient mene´es des campagnes de mesures de grande envergure,
inexistantes aujourd’hui.
L’inte´reˆt de ce qui suit n’est donc pas de fournir un outil permettant de mode´liser le ca-
nal CPL lors de simulations mais simplement de comprendre les phe´nome`nes qui re´gissent
le transfert de l’information d’un point a` un autre d’un re´seau de lignes e´lectriques.
1.2.1.1 Re´ponse d’un caˆble simple
Etant donne´ qu’aucun effort particulier n’a e´te´ porte´ pour l’optimisation de la propagation
des signaux a` haute fre´quence sur les lignes e´lectriques, leur utilisation pour la transmission
d’un signal CPL se fait au prix d’une atte´nuation qui est non seulement fonction de la
distance, mais aussi de la fre´quence de l’onde propage´e. De fac¸on tout a` fait classique,
cette atte´nuation peut eˆtre caracte´rise´e en appliquant la the´orie des lignes de transmission
a` un tronc¸on de ligne de longueur d sans de´rivation ou e´pissure, telle que celle repre´sente´e
sur la figure 1.7. En conside´rant que la ligne est de longueur infinie, ou encore que le
tronc¸on est adapte´, aucune onde re´trograde ne peut exister, et seule l’onde incidente en
provenance du ge´ne´rateur se propage jusqu’a` la charge. En introduisant la constante de
propagation γ(f), la re´ponse fre´quentielle du tronc¸on s’e´crit alors,
H(f) =
U(x = d)
U(x = 0)
= e−γ(f)d, (1.2)
ou` U(x) est la tension sur la ligne a` la distance x. Si l’on prend en compte les e´le´ments
caracte´ristiques de la ligne, a` savoir la re´sistance R, l’inductance L, la conductance G et
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Fig. 1.7 – Mode´lisation d’un tronc¸on de ligne e´lectrique
la capacitance C de la ligne par unite´ de longueur, la constante de propagation s’exprime
γ(f) =
√(
R(f) + 2pifL(f)
)
·
(
G(f) + 2pifC(f)
)
. (1.3)
Il en re´sulte imme´diatement que
H(f) = e−α(f)d · e−jβ(f)d. (1.4)
ou` α(f) et β(f) repre´sentent les parties re´elles et imaginaires de γ(f). Les grandeurs R, L,
G et C sont en ge´ne´ral de´pendantes de la fre´quence. Leurs valeurs peuvent eˆtre de´termine´es
a` partir des e´quations de Maxwell prenant en compte les proprie´te´s du mate´riau et la
ge´ome´trie du tronc¸on de ligne [27]. La re´sistance R est due a` la conductivite´ finie des
conducteurs utilise´s et sa valeur est domine´e par le phe´nome`ne d’effet de peau. La conduc-
tance G correspond aux pertes dissipe´es dans le die´lectrique dont la constante est elle aussi
finie. Ainsi, les imperfections des mate´riaux entraˆınent l’e´tablissement d’une onde dont
l’amplitude de´croit de manie`re exponentielle avec la distance. Cette de´croissance est de
plus de´pendante de la fre´quence. Il s’agit la` d’un point essentiel des transmissions sur les
lignes e´lectriques.
Diffe´rentes investigations et mesures ont permis de conclure que les effets re´sistifs et
conductifs e´taient largement domine´s par les effets inductifs et capacitifs sur la bande
[1–30] MHz. De meˆme, la de´pendance en fre´quence de L et C s’ave`re ne´gligeable sur cette
bande, et l’on peut e´galement conside´rer que R ≈ √(f) et G ≈ f . Finalement, il est
montre´ dans [22] que la constante de propagation peut eˆtre approche´e par,
Des campagnes de mesures supple´mentaires ont permis d’apporter une forme ap-
proche´e du coefficient α(f) faisant intervenir les parame`tres empiriques a0, a1 et k [28].
L’atte´nuation globale apporte´e par la ligne e´lectrique devient alors
A(f, d) = e−(a0+a1·f
k)d. (1.5)
L’expression obtenue laisse apparaˆıtre deux composantes pour l’atte´nuation globale :
l’atte´nuation line´ique pure qui ne de´pend que de la longueur de la ligne et l’atte´nuation
fre´quentielle, qui de´pend a` la fois de la fre´quence et de la longueur de ligne. L’atte´nuation
line´ique est re´gie par le parame`tre a0 et l’atte´nuation fre´quentielle par le parame`tre a1
et l’exposant k. A` titre illustratif, le tableau 1.1 donne quelques exemples de jeux de
parame`tres propose´s dans [22]. Les profils d’atte´nuation correspondants ont e´te´ trace´s
figure 1.8. Bien que ces re´sultats ne soient que des cas particuliers parmi la multitude
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Tab. 1.1 – Exemple de jeux de parame`tres pour diffe´rentes longueurs de lignes
d a0 [m
−1] a1 [s.m−1] k
100 m 9, 40 · 10−3 4, 20 · 10−7 0, 7
150 m 1, 09 · 10−3 3, 36 · 10−7 0, 7
200 m 9, 33 · 10−3 3, 24 · 10−7 0, 7
300 m 8, 40 · 10−3 3, 00 · 10−9 1
380 m 6, 20 · 10−3 4, 00 · 10−9 1
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Fig. 1.8 – Profils d’atte´nuation pour diffe´rentes longueurs de ligne
de profils d’atte´nuation qu’il est possible d’obtenir en fonction de la topologie des lignes
rencontre´es, ils de´montrent bien la de´pendance fre´quentielle du facteur d’atte´nuation et la
forte atte´nuation line´ique pre´sente sur les lignes e´lectriques. On se rend ainsi compte que
sur des lignes de plusieurs centaines de me`tres, la transmission de donne´es devient de´licate
en haute fre´quence. Ceci vient justifier l’attribution des fre´quences les plus basses aux com-
munications outdoor pour lesquelles la transmission du signal est effectue´e a` l’e´chelle d’un
quartier. Les communications indoor se voient par conse´quent attribuer les fre´quences
les plus e´leve´es qui ne peuvent raisonnablement eˆtre exploite´es que pour des porte´es de
quelques me`tres. Comme nous l’avons pre´cise´ au paragraphe 1.1.4.2, la frontie`re entre ces
deux bandes de fre´quences est fixe´e a` 20 MHz.
γ(f) ≈ 1
2
· R(f)
√
C
L
+
1
2
·G(f)
√
L
C
+ 2pif
√
LC . (1.6)
1.2.1.2 Mode´lisation multitrajet
Dans le cas qui nous inte´resse, le support physique de la transmission consiste en un
re´seau filaire arborescent de longueur tre`s variable comportant des de´rivations. Chacune
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Z1
A
C
B
Z2
D(1) (3)
(2)
Exemples de chemins secondaires:
A−B−C−B−D
A−B−D−B−D
A−B−C−B−C−B−D
A−B−C−B−D−B−C−B−D
Chemin direct: A−B−D
Fig. 1.9 – Propagation multitrajet sur un caˆble e´lectrique avec une de´rivation
de ces de´rivations met en jeu une charge dont l’impe´dance n’est a priori pas adapte´e
a` l’impe´dance caracte´ristique de la ligne. Le re´seau comporte donc un grand nombre
de discontinuite´s sur lesquelles l’onde propage´e se re´fle´chit suivant un certain coefficient
de re´flexion. On assiste a` l’apparition d’ondes re´trogrades qui constituent des re´pliques
de l’onde incidente principale. De meˆme, toute de´rivation de ligne fait intervenir un
phe´nome`ne de transmission qui caracte´rise le transfert d’une proportion de l’onde pro-
page´e d’un tronc¸on de ligne a` un autre. En un point donne´ du re´seau, le signal rec¸u est
ainsi compose´ de plusieurs versions du signal d’origine, chacune d’entre elles e´tant ca-
racte´rise´e par un certain retard τi et une certaine atte´nuation complexe Ci due aux effets
cumule´s des facteurs de re´flexions ou de transmissions. La figure 1.9 donne une illustration
des diffe´rents chemins parcourus par l’onde sur un cas simple de re´seau filaire a` une seule
de´rivation. Nous sommes donc confronte´s a` ce qui est commune´ment appele´ une propaga-
tion a` trajets multiples. Le canal introduit donc des dispersions temporelles ge´ne´ratrices
d’interfe´rences intersymboles.
La re´ponse du canal peut eˆtre de´crite simplement par un mode`le multitrajet. En
conside´rant un total de N trajets distincts, la re´ponse impulsionnelle du canal en bande
de base s’e´crit alors
h(t) =
N∑
i=1
Ci · δ(t− τi) . (1.7)
En passant dans le domaine dual par transforme´e de Fourier, la fonction de transfert du
canal s’exprime
H(f) =
N∑
i=1
Ci · e2jpifτi =
N∑
i=1
gi(f)︸ ︷︷ ︸
gain
· e(a0+a1·fk)di︸ ︷︷ ︸
atte´nuation
· e2pifτi︸ ︷︷ ︸
retard
. (1.8)
Le retard τi re´sulte du temps de propagation du i
ie`me trajet et peut eˆtre e´value´ en
divisant la longueur di du trajet par la vitesse de phase νi de l’onde. Cette dernie`re
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Tab. 1.2 – Parame`tres du canal pre´sente´ : propagation a` 4 trajets pre´ponde´rants
Parame`tres d’atte´nuation
k = 1 a0 = 0 a1 = 7, 8 · 10−10
Parame`tres multitrajets
i gi di (m) i gi di (m)
1 0,64 200 3 -0,15 244,8
2 0,38 222,4 4 0,05 267,5
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Fig. 1.10 – Exemples de re´ponses de canal e´lectrique
de´pend du type de mate´riau qui compose la ligne et posse`de une valeur moyenne de√
0, 4 · c, ou` c est la ce´le´rite´ de la lumie`re. Le terme d’atte´nuation est celui de´veloppe´
au pararaphe 1.2.1.1 tandis que le terme de gain est le produit du ou des facteurs de
re´flexion et de transmission subis par le iie`me trajet. La re´sultante de l’ensemble des N
trajets rec¸us en un point du re´seau consiste donc en une somme ponde´re´e de N phaseurs,
dont les contributions vont eˆtre tantoˆt constructives, tantoˆt destructives, selon leur phase
instantane´e. Comme tout canal multitrajet, la re´ponse fre´quentielle du canal comporte
des e´vanouissements profonds a` certaines fre´quences du spectre.
Pour illustrer le comportement du canal, les re´ponses temporelles et fre´quentielles
d’un re´seau de lignes e´lectriques propose´ dans [22] et mode´lise´ selon l’e´quation (1.8) sont
repre´sente´es sur la figure 1.10. L’onde transmise sur ce canal se de´compose en une onde
principale et trois ondes secondaires dues aux e´chos ge´ne´re´s par les discontinuite´s du
re´seau. Les diffe´rents parame`tres requis pour l’utilisation de l’e´quation (1.8) sont liste´s
dans le tableau 1.2. La dispersion temporelle et la se´lectivite´ fre´quentielle du canal CPL
conside´re´ apparaissent clairement sur les trace´s des re´ponses temporelles et fre´quentielles
de la figure 1.10.
1.2.1.3 Variations de la re´ponse du canal
Il est e´vident que le canal CPL posse`de une structure physique fige´e. Cela implique
non seulement qu’aucun effet Doppler n’est pre´sent sur les lignes e´lectriques, mais aussi
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que la re´ponse d’un re´seau donne´ ne change que si les terminaisons de ligne voient leur
impe´dance changer. Sur l’exemple de re´seau simple pre´sente´ sur la figure 1.9, cela signifie
que la re´ponse impulsionnelle et la fonction de transfert demeurent inchange´es tant que
les impe´dances Z1 et Z2 restent les meˆmes. De la meˆme manie`re, les re´ponses temporelle
et fre´quentielle de la figure 1.10 changeront uniquement lorsque les valeurs des parame`tres
gi du tableau 1.2 varieront.
Les changements d’impe´dance sont uniquement dus a` la mise sous tension, a` l’ex-
tinction, au branchement ou au de´branchement d’appareils sur le re´seau. Ils re´sultent la
plupart du temps d’activite´s manuelles et interviennent par conse´quent relativement ra-
rement a` l’e´chelle des communications. Pour ce qui est du re´seau outdoor notamment,
la mise en fonctionnement d’un appareil e´lectrique a` l’inte´rieur d’un baˆtiment n’entraˆıne
pas toujours la modification de l’impe´dance e´quivalente de ce baˆtiment vu de la ligne.
Selon le type d’appareil et son emplacement, l’impact sur la modification d’impe´dance
peut souvent eˆtre ne´glige´e. On retiendra que les impe´dances e´quivalentes des terminai-
sons peuvent reste´es inchange´es pendant plusieurs minutes, voire plusieurs heures [22,29].
Le canal peut par conse´quent eˆtre conside´re´ constant pendant des pe´riodes temporelles
bien supe´rieures a` la dure´e des symboles d’information transmis. Dans la suite du docu-
ment, nous ferons donc l’hypothe`se d’un canal quasi-statique. Cette proprie´te´ lui confe`re
un avantage e´vident que nous exploiterons dans la troisie`me partie de ce me´moire.
1.2.1.4 Re´ponses mesure´es
Les points de´veloppe´s pre´ce´demment ont permis de mettre en lumie`re et de comprendre
les types de distorsions qu’un signal est susceptible de connaˆıtre lors de sa propagation sur
les lignes e´lectriques. Pour eˆtre exploite´e, la mode´lisation pre´sente´e ne´cessite cependant
la connaissance d’une multitude de parame`tres bien souvent ignore´s. C’est notamment le
cas des coefficients k, a0 et a1, obtenus de fac¸on empirique et pour lesquels aucune loi
statistique n’a e´te´ e´tablie. Aussi, dans la suite de notre e´tude, utiliserons nous les re´sultats
de campagnes de mesures fournis par EDF dans le cadre du projet IDILE. Un jeu de quatre
re´ponses impulsionnelles correspondant a` quatre canaux ont e´te´ se´lectionne´es par EDF
parmi l’ensemble de leurs mesures pour leur caracte`re repre´sentatif de cas typiques. Les
appellations utilise´es pour ces canaux sont Sintes0a, Sintes8a Sintes5b et Sintes4. Sur la
figure 1.11, les re´ponses temporelles et les fonctions de transfert de chacun d’entre eux sont
repre´sente´es et le tableau 1.3 en re´sume les caracte´ristiques. Le classement des re´ponses
a e´te´ effectue´ par ordre croissant de longueur de ligne, ou de fac¸on e´quivalente, par ordre
de´croissant de niveau de re´ception.
La re´ponse pre´sentant le moins de distorsion est la re´ponse Sintes0a, avec un seul
e´vanouissement fre´quentiel profond autour de 14 MHz. L’atte´nuation fre´quentielle est li-
mite´e a` une dizaine de dB par de´cade en moyenne, ce qui est moins important que les
profils d’atte´nuation « the´oriques » pre´sente´s figure 1.8. Ce canal est e´galement celui dont
l’e´talement des retards est le plus faible, limite´ a` environ 2 µs. Ce comportement s’ex-
plique par la proximite´ des points d’e´mission et de mesure. Ensuite vient le canal Sintes8a
pre´sentant le niveau de distorsion le plus e´leve´ des quatre canaux. Sa re´ponse impulsion-
nelle est tre`s riche et s’e´tale sur environ 5 µs. L’atte´nuation fre´quentielle de ce canal reste
ne´anmoins mode´re´e avec une perte e´quivalente au canal Sintes0a. Le canal Sintes5b affiche
des e´vanouissements moins marque´s que le canal Sintes8a et une re´ponse impulsionnelle
n’exce´dant pas 3 µs. Il est cependant caracte´rise´ par une atte´nuation fre´quentielle de
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Tab. 1.3 – Caracte´ristiques des canaux utilise´s
De´nomination Point de mesure Distance
Sintes0a sortie de poste < 1 m
Sintes8a coffret appartemement 20 m
Sintes5b coffret maison 30 m
Sintes4 Rez-de-chausse´e immeuble 160 m
Atte´nuation Distorsion E´talement
relative a` Sintes0a fre´quentielle fre´quentielle des retards
Sintes0a 0 dB ≈ 10 dB/dec faible ≈ 2 µs
Sintes8a ≈ 20 dB ≈ 10 dB/dec forte ≈ 5 µs
Sintes5b ≈ 30 dB ≈ 20 dB/dec moyenne ≈ 3 µs
Sintes4 ≈ 80 dB ≈ 30 dB/dec moyenne ≈ 3− 4 µs
l’ordre de 20 dB/dec, soit deux fois plus que les deux canaux pre´ce´dents. E´tant donne´e
la longueur de ligne, le dernier canal, le canal Sintes4, est caracte´rise´ par une atte´nuation
globale bien plus forte que les autres canaux, puisque le niveau moyen de re´ception est
infe´rieur de 80 dB a` celui du canal Sintes0a. De plus, il connaˆıt l’atte´nuation fre´quentielle
la plus se´ve`re e´value´e a` environ 30 dB/dec. Le cumul de ces deux atte´nuations de´favorise
fortement les hautes fre´quences qui voient leur niveau de re´ception chuter en dec¸a` de
-100 dBV. Les e´chos de la re´ponse impulsionnelle s’e´talent quant a` eux sur 3 a` 4 µs et la
distorsion fre´quentielle reste moyenne par rapport aux trois autres canaux conside´re´s.
Par ailleurs, il peut s’ave´rer utile de disposer de canaux posse´dant des re´ponses du
meˆme type afin de mener des simulations concernant des syste`mes localise´s sur une
meˆme ligne principale. Trois autres re´ponses similaires a` Sintes8a, intitule´es Sintes8b,
Sintes8c et Sintes8d, ont donc e´te´ se´lectionne´es. La figure 1.12 permet de confronter les
re´ponses des quatre canaux du jeu ainsi constitue´. On note les fortes similitudes entre
les re´ponses, notamment entre Sintes8a et Sintes8d qui sont quasiment identiques a` un
facteur d’atte´nuation pre`s.
Les re´ponses pre´sente´es vont eˆtre utilise´es dans les simulations mene´es par la suite,
en tant qu’e´chantillons repre´sentatifs du comportement du canal CPL. Le canal Sintes0a
sera conside´re´ comme un « bon » canal, les canaux Sintes8a, b, c, d et Sintes5b comme
des canaux « moyens », et le canal Sintes4 comme un « mauvais » canal. E´tant donne´e
l’absence de relation claire concernant l’atte´nuation line´ique des lignes e´lectriques, ces
re´ponses seront souvent normalise´es afin d’obtenir des re´sultats parame´tre´s par le rapport
signal sur bruit (SNR) de re´ception.
1.2.2 Les diffe´rentes sources de bruit
Outre les distorsions apporte´es par les re´ponses des canaux sur la forme des signaux
propage´s sur les lignes e´lectriques, il faut aussi conside´rer comme e´le´ment perturbateur la
part de bruit, pris au sens large du terme, qui vient s’ajouter a` l’e´nergie utile transmise. A`
la diffe´rence de la plupart des canaux de communications, le bruit pre´sent a` l’entre´e d’un
re´cepteur CPL ne se re´duit pas a` la seul contribution du bruit thermique, encore appele´
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Fig. 1.11 – Re´ponses du canal e´lectrique pour les quatre canaux se´lectionne´s : Sintes0a,
Sintes8a Sintes5b, Sintes4. A` gauche, les fonctions de transfert, a` droite les re´ponses
impulsionnelles
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Fig. 1.12 – Re´ponses du canal e´lectrique en diffe´rents points d’une meˆme ligne principale :
Sintes8a, Sintes8b, Sintes8c et Sintes8d. A` gauche, les fonctions de transfert, a` droite les
re´ponses impulsionnelles
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Fig. 1.13 – Ensemble des types de bruits additifs rencontre´s sur les lignes e´lectriques
bruit blanc additif gaussien (AWGN — additive white gaussian noise) [30]. On doit cette
spe´cificite´ a` la grande varie´te´ d’appareils connecte´s au re´seau, ainsi qu’a` la multiplicite´ des
perturbations capte´es par rayonnement. Une description inte´ressante, donne´e dans [29,30],
classifie les bruits rencontre´s en cinq cate´gories, suivant leur origine, leur dure´e, leur
occupation spectrale et leur intensite´. La repre´sentation sche´matique de cette classification
est donne´e sur la figure 1.13. On distingue le bruit de fond, les bruits a` bande e´troite et
trois types de bruits impulsifs. Les mesures disponibles sur ces diffe´rentes sources de bruit
ont ge´ne´ralement montre´ que les trois premie`res sources de bruit demeuraient stationnaires
sur des pe´riodes temporelles pouvant s’e´tendre a` plusieurs minutes, voire plusieurs heures.
Au contraire, les deux dernie`res sources de bruit impulsif posse`dent des caracte´ristiques
variables en quelques millisecondes.
1.2.2.1 Le bruit de fond
Le bruit de fond pre´sent sur les lignes e´lectriques posse`de une densite´ spectrale de puis-
sance relativement basse et de´croissante avec la fre´quence. Ce type de bruit re´sulte de la
superposition d’une grande varie´te´ de sources de bruit de faible intensite´ pre´sentes dans
l’environnement des lignes. Son niveau de puissance varie a` l’e´chelle des minutes voire des
heures. Par opposition au bruit blanc qui posse`de une densite´ spectrale de puissance uni-
forme, le bruit de fond rencontre´ ici est un bruit colore´ qui affiche une nette de´pendance
en fre´quence principalement dans la partie basse du spectre. Au dela` de 2 MHz, cette
de´pendance s’ave`re ne´gligeable, et l’on peut conside´rer que la DSP devient plate. Le
niveau moyen releve´ par mesure est e´tabli a` environ -110 dBm/Hz dans cette zone. A`
titre comparatif, le niveau de bruit de fond pre´sent sur les paires torsade´es du re´seau
te´le´phonique est de -140 dBm/Hz, et celui du bruit provenant de l’agitation thermique
des e´lectrons est e´gal a` -174 dBm/Hz a` 20◦C.
1.2.2.2 Les bruits a` bande e´troite
Les bruits a` bande e´troite sont le re´sultat de la captation par les lignes e´lectriques des
e´missions de radiodiffusion. Il s’agit donc de brouilleurs persistants qui apparaissent sou-
vent sous la forme d’un signal sinusoidal module´ en amplitude et occupent les sous-bandes
correspondant aux diffusions grandes et moyennes ondes. Leur amplitude varie lentement
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au cours de la journe´e et devient plus importante la nuit lorsque les proprie´te´s de l’at-
mosphe`re sont les plus propices a` la re´flexion des ondes. La plupart du temps, leur niveau
de DSP de´passe celle du bruit de fond de plusieurs dizaines de de´cibels.
1.2.2.3 Les bruits impulsifs
Parmi l’ensemble des sources de bruits, c’est de loin les bruits de type impulsif qui sont
les plus de´favorables aux communications sur les lignes e´lectriques. Dans la classification
qui est propose´e, on distingue trois types de bruits impulsifs selon qu’ils sont pe´riodiques
ou ape´riodiques, synchrones ou asynchrones a` la fre´quence principale, a` savoir 50 ou 60
Hz [29].
A- Type (I)
Il s’agit du bruit impulsif pe´riodique asynchrone. Les impulsions qui le composent ont
ge´ne´ralement une fre´quence de re´pe´tition comprise entre 100 et 200 kHz. Dans le domaine
fre´quentiel, ces impulsions apparaissent donc sous la forme de raies spectrales espace´es de
la fre´quence de re´pe´tition. Ce type de bruit est le plus souvent engendre´ par les blocs d’ali-
mentation rencontre´s dans beaucoup d’e´quipements domestiques d’aujourd’hui. A` cause
de la forte occurence des impulsions, les fre´quences occupe´es sont proches et constituent
des groupements de raies qui peuvent eˆtre assimile´es a` une forme de bruit a` bande e´troite.
Leur puissance est cependant bien plus faible que celle des bruits engendre´s par les acti-
vite´s de radiodiffusion, voire parfois a` peine supe´rieure au niveau du bruit de fond.
B- Type (II)
Le bruit impulsif de type II est un bruit pe´riodique synchrone. Il est compose´ d’impulsions
synchrones a` la fre´quence principale du re´seau avec un taux de re´pe´tition de 50 ou 100
Hz. Ces impulsions ont une dure´e courte de l’ordre de la microseconde et ont une DSP qui
de´croit avec la fre´quence. Elles sont pour l’essentiel induites par les redresseurs de tension
pre´sents au sein des blocs d’alimentation a` tension continue et par les appareils utilisant
des triacs ou des thyristors tels que les variateurs de lumie`re.
C- Type (III)
Le dernier type de bruit impulsif, appele´ bruit asynchrone, est incontestablement le plus
e´nerge´tique des trois. Par conse´quent, il affecte se´rieusement la qualite´ des communica-
tions sur les lignes e´lectriques, meˆme quand des techniques de modulation robustes sont
exploite´es. Les impulsions qui le caracte´risent sont induites par l’e´tincelle provoque´e a` la
commutation d’appareils sur le re´seau. Elles interviennent donc de manie`re ale´atoire, selon
le type d’environnement dans lequel se trouve le re´seau. La dure´e des impulsions peut va-
rier de plusieurs microsecondes a` quelques millisecondes et leur DSP peut de´passer de pre`s
de 50 dB celle du bruit de fond. On comprend qu’avec de telles caracte´ristiques, les bruits
impulsifs asynchrones soient la principale source de paquets d’erreurs dans la transmission
de donne´es nume´riques sur les lignes e´lectriques. Cependant, de re´centes campagnes de
mesures ont re´ve´le´ que ces impulsions avaient un taux d’apparition relativement faible. En
environnement peu perturbe´ comme un quartier re´sidentiel par exemple, le temps pendant
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lequel ces impulsions apparaissent reste en effet bien infe´rieur en moyenne a` 0,05 % du
temps d’observation. En zone industrielle, conside´re´ comme un environnement tre`s per-
turbe´, le taux d’apparition des impulsions atteint a` peine 1 %. Autrement dit, dans le pire
des cas, la transmission n’est pas du tout affecte´e par le bruit impulsif synchrone pendant
99 % du temps. Cette donne´e se veut rassurante, compte tenu du fait que la pe´riode tem-
porelle pendant laquelle interviennent de telles impulsions entraˆıne ge´ne´ralement la perte
des donne´es transmises, et ce malgre´ le recours a` des techniques sophistique´es de correc-
tion d’erreurs. Dans ce cas, la technique classiquement utilise´e consiste a` retransmettre
ces donne´es erronne´es, ce qui a pour conse´quence de diminuer le de´bit de transmission.
1.3 Conclusion
Ce premier chapitre nous a donne´ l’occasion de nous familiariser avec le sujet de l’e´tude,
et de pre´senter l’e´tat de l’art sur les communications par courant porteur. La structure ar-
borescente de la boucle locale e´lectrique, sie`ge du syste`me e´tudie´, a naturellement amene´ a`
de´finir des liaisons de type point-a`-multipoint et a` envisager une structure multicellulaire
du re´seau. Un e´tat des lieux des techniques e´tudie´es et utilise´es pour les communications
CPL a par ailleurs re´ve´le´ que l’OFDM et l’e´talement de spectre sont largement employe´s
dans les syste`mes actuels. L’e´tude mene´e ici ouvre donc des perspectives supple´mentaires
en envisageant la combinaison de ces deux techniques. Nous avons e´galement mis l’ac-
cent sur le fait qu’aucune norme spe´cifique n’encadre aujourd’hui le de´veloppement des
syste`mes CPL. Malgre´ cela, il est convenu qu’un syste`me outdoor comme le noˆtre puisse
exploiter la bande [0–20] MHz dans la limitation d’un certain masque de puissance qui
reste encore a` clairement de´finir.
Dans un second temps, nous nous somme attarde´s sur la caracte´risation du canal de
propagation et la pre´sentation des mesures de canaux utilise´es dans la suite de l’e´tude. On
retient alors principalement que le canal CPL posse`de une forte atte´nuation line´ique et
fre´quentielle et qu’il engendre des dispersions temporelles provoquant des e´vanouissements
profonds dans la bande [0–20] MHz. Par ailleurs, il apparaˆıt que la re´ponse du canal peut
eˆtre conside´re´e comme quasi-statique a` l’e´chelle des communications, caracte´ristique qui
sera largement mise a` profit dans la troisie`me partie du document. Enfin, l’e´tude du
contexte de bruit a montre´ que les lignes e´lectriques connaissent un bruit de fond de
niveau e´leve´, a` savoir -110 dBm/Hz, et qu’elles sont perturbe´es par des brouilleurs a`
bande e´troite et par diffe´rents types de bruits impulsifs impre´visibles.
Chapitre 2
Spe´cifications du syste`me
C
e deuxie`me chapitre est de´die´ au choix du syste`me mis en œuvre et a` son dimen-
sionnement. Comme cela a e´te´ annonce´ dans la partie introductive de ce document,
l’e´tude qui est mene´e ici utilise comme trame de fond la mise en place de communications
CPL combinant les techniques de modulations multiporteuses et d’e´talement de spectre.
Aussi profite-t-on de ce deuxie`me chapitre pour de´crire le fonctionnement et les principes
de ces techniques hybrides. Nous allons commencer par rappeler le principe de l’OFDM,
qui constitue le de´nominateur commun aux techniques qui nous inte´ressent. Dans un se-
cond temps, nous introduirons la notion d’e´talement de spectre que nous combinerons a`
l’OFDM pour obtenir les techniques hybrides utilise´es par la suite. La seconde partie du
chapitre sera consacre´e aux choix effectue´s dans le cadre des spe´cifications du syste`me
e´tudie´. Nous chercherons a` organiser les e´changes d’informations dans le re´seau ainsi qu’a`
dimensionner le syste`me de transmission choisi. A l’issue de ce chapitre sera alors pre´sente´e
la chaˆıne de communications nume´riques mise en œuvre dans cette e´tude.
2.1 Description des techniques de transmission potentielle-
ment utilise´es
Depuis leur de´veloppement au de´but des anne´es 1990, les techniques combinant l’OFDM
et l’e´talement de spectre ont fait l’objet d’un grand nombre de travaux qui ont permis d’en
avoir aujourd’hui une connaissance de´taille´e. Les paragraphes qui suivent constituent une
synthe`se des connaissances ne´cessaires a` la suite de l’e´tude et n’ont pas la pre´tention de
traiter le sujet de manie`re exhaustive. Pour davantage de de´tails, le lecteur pourra donc
se reporter aux re´fe´rences [31, 32, 33, 34] qui ont e´te´ utiles a` l’e´laboration de ce chapitre.
2.1.1 Les modulations multiporteuses
2.1.1.1 Principes de l’OFDM
Le concept de modulation multiporteuse a pour origine celui de multiplexage fre´quentiel,
connu sous l’acronyme anglais FDM pour frequency division multiplex. Il est propose´
pour la premie`re fois dans les anne´es 1950 par Doeltz et coll. [35], mais ne sera re´ellement
exploite´ qu’une quarantaine d’anne´es plus tard, apre`s diverses ame´liorations. La figure 2.1
vient illustrer les explications qui vont suivre en donnant un exemple de repre´sentations
temporelles et fre´quentielles de signaux mono- et multiporteuses.
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Le principe de modulation multiporteuse repose sur la paralle´lisation en fre´quence de
l’information a` transmettre. Les donne´es, de de´bit initial 1/Td e´leve´, sont re´parties sur
plusieurs sous-canaux fre´quentiels e´le´mentaires module´s a` bas de´bit, les sous-porteuses.
Si N est le nombre de sous-porteuses utilise´es, les symboles transmis par chacune d’elles
ont une dure´e Ts = NTd, si bien que le de´bit global du signal obtenu reste identique
a` celui d’une modulation monoporteuse. Dans le domaine temporel, le signal obtenu se
de´compose en symboles de dure´e Ts re´sultant de la superposition de N signaux sinusoidaux
de fre´quences diffe´rentes. En augmentant suffisamment le nombre de sous-porteuses, la
dure´e des symboles peut eˆtre rendue bien supe´rieure a` l’e´talement des retards de la re´ponse
impulsionnelle, ce qui tend a` minimiser les effets d’interfe´rence entre symboles (ISI —
intersymbol interference). Dans le domaine fre´quentiel, les distorsions du signal introduites
par le canal sont de cette manie`re limite´es puisque chaque sous-bande devient suffisamment
e´troite pour conside´rer la re´ponse du canal comme plate localement.
Naturellement, un tel syste`me ne peut fonctionner de fac¸on avantageuse que si l’on
empeˆche l’apparition de toute interfe´rence entre porteuses (ICI — intercarrier interfe-
rence). Les premiers syste`mes FDM propose´s pre´conisent alors de limiter le recouvre-
ment entre les sous-porteuses en les espac¸ant de la bande occupe´e par chacune d’entre
elles. Cette re´partition n’est clairement pas inte´ressante en terme d’efficacite´ spectrale et
conduit a` l’occupation d’une bande fre´quentielle souvent deux fois plus e´leve´e que dans le
cas d’un syste`me a` une seule porteuse. Une fac¸on plus astucieuse de former le multiplex
fre´quentiel consiste a` recouvrir les spectres des sous-porteuses en s’assurant que celles-ci
constituent une base de fonctions orthogonales. Ce recouvrement controˆle´, permet d’abou-
tir a` une occupation optimale du spectre. C’est dans les anne´es 1960 que sont mises en
e´vidence ces proprie´te´s d’orthogonalite´ et qu’apparaˆıt la de´nomination OFDM (orthogonal
FDM) [36]. Ces proprie´te´s constituent en fait une extention du premier crite`re de Nyquist,
absence d’ISI, au domaine fre´quentiel, absence d’ICI [37]. L’orthogonalite´ des fonctions
de base est directement lie´e a` la fonction de mise en forme utilise´e comme support tem-
porel des symboles de modulation [36]. Parmi les nombreuses possibilite´s propose´es dans
la litte´rature [38], la fonction porte s’ave`re eˆtre la plus fre´quemment employe´e pour sa
simplicite´ de mise en oeuvre. Elle correspond a` un feneˆtrage rectangulaire des symboles
d’une dure´e Ts et engendre un spectre en sinus cardinal pour chacune des sous-porteuses
du signal ge´ne´re´. On montre alors que l’espacement minimal entre deux porteuses adja-
centes qui permet de conserver l’orthogonalite´ entre celles-ci est ∆f = 1/Ts. La figure 2.1
illustre les conditions d’orthogonalite´ tant dans le domaine temporel que dans le domaine
fre´quentiel. Dans la suite, la fonction porte sera utilise´e comme fonction de mise en forme.
Sur la figure 2.1, il apparaˆıt clairement qu’a` de´bit identique, la bande occupe´e est quasi-
ment la meˆme pour les deux syste`mes, en conside´rant qu’un filtrage de Nyquist de facteur
de retombe´e nul est mis en œuvre pour le syste`me a` porteuse unique. Cette proprie´te´
s’affirme d’autant plus que le nombre de sous-porteuses est e´leve´, situation pour laquelle
le spectre OFDM tend vers une fonction rectangulaire de largeur N/Ts = 1/Td [32]. De
manie`re ge´ne´rale, le signal OFDM comporte un spectre a` forte de´croissance sur les bords
de la bande B = (N + 1)/Ts, mais n’en reste pas moins a` bande infinie
(1). Il est donc
souvent ne´cessaire de limiter la contribution hors bande des lobes secondaires par filtrage
passe-bas. Selon la se´ve´rite´ du filtre, une telle ope´ration introduit une distorsion plus ou
moins importante des sous-porteuses localise´es en bordure de spectre, distorsion visible
(1)Rappelons que la fonction porte est utilise´e ici comme fonction de mise en forme.
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Fig. 2.1 – Principes de l’OFDM
dans le domaine temporel par l’apparition d’ISI. Meˆme si ces perturbations restent mi-
neures compare´es a` celles engendre´es par le canal de propagation, une solution permettant
de limiter leur influence consiste a` ne rien e´mettre sur quelques sous-porteuses de chaque
coˆte´ du spectre. L’extinction de ces sous-porteuses, appele´es sous-porteuses de garde, per-
met d’obtenir exactement le spectre de´sire´ au prix d’une le´ge`re perte d’efficacite´ spectrale.
L’extinction de sous-porteuses est en re´alite´ envisageable a` n’importe quel endroit du
spectre OFDM et permet d’adapter le spectre ge´ne´re´ a` un gabarit donne´. Cette souplesse
de gestion du spectre est un atout supple´mentaire de l’OFDM. De manie`re plus ge´ne´rale,
il est tout a` fait envisageable d’attribuer a` des sous-porteuses distinctes des symboles
provenant de modulations diffe´rentes transmis avec des puissances diffe´rentes. L’inte´reˆt
est encore une fois d’adapter le signal e´mis au canal de propagation, sous re´serve d’avoir
la connaissance de celui-ci de`s l’e´mission. Ce principe, dit de modulation adaptative, sera
aborde´ en de´tail dans la troisie`me partie de ce document.
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2.1.1.2 Le signal OFDM
Le signal OFDM est constitue´ de N sous-porteuses de fre´quence fk = f0 + k∆f , k ∈ [0 :
N − 1[, utilise´es pour la transmission en paralle`le de N symboles, note´s xk. Les symboles
xk sont des e´le´ments complexes prenant leur valeur dans un alphabet fini correspondant
a` une modulation nume´rique donne´e, comme par exemple une modulation de phase. En
utilisant la fonction porte Π(t) comme fonction de mise en forme, on rappelle que les
crite`res d’orthogonalite´ introduits pre´ce´demment conduisent a` ∆f = 1/Ts. L’expression
normalise´e du signal OFDM ge´ne´re´ durant l’intervalle [0 : Ts[ est alors donne´ par
s(t) =
1√
N
N−1∑
k=0
R
{
xk Π(t) e
2pi
(
f0 +
k
Ts
)
t
}
. (2.1)
En posant fc la fre´quence centrale du signal, soit fc = f0 + N/2Ts, on obtient
s(t) = R
{
Π(t) e2pifct
N−1∑
k=0
xk√
N
e
2pi
(
k − N2
)
t
Ts
}
, (2.2)
qui peut encore s’exprimer par
s(t) = R
{
s˜(t)Π(t) e2pifct
}
, (2.3)
ou` s˜(t) est l’enveloppe complexe du signal s(t) avant feneˆtrage par la fonction porte. Son
spectre e´tant limite´ a` l’intervalle [−N/2Ts : N/2Ts], le signal s˜(t) peut eˆtre e´chantillonne´
a` une fre´quence fe = N/Ts sans qu’il n’y ait de repliement spectral. Les e´chantillons
obtenus apre`s e´chantillonnage ont pour expression
s˜n =
N−1∑
k=0
xk√
N
e2pi
(
k − N2
)
n
N
= (−1)n
N−1∑
k=0
xk√
N
e2pi
kn
N︸ ︷︷ ︸
DFT−1
. (2.4)
Ce re´sultat met en e´vidence que le signal peut eˆtre facilement ge´ne´re´ en utilisant une trans-
formation de Fourier discre`te inverse (DFT, discrete fourier transform). A` la re´ception,
une transformation de Fourier discre`te directe des e´chantillons rec¸us est re´alise´e de la
meˆme manie`re pour retrouver les symboles e´mis. Notons que les algorithmes de trans-
forme´e de Fourier rapide directe et inverse (FFT, IFFT — fast fourier transform, inverse
fast fourier transform) disponibles aujourd’hui permettent une mise en oeuvre efficace
des TFD au sein de plateformes de prototypage a` base de processeurs de signaux et de
boitiers programmables. La multiplication par (−1)n effectue un recentrage du spectre
autour de la fre´quence nulle afin d’obtenir la repre´sentation en bande de base du signal
e´mis. En sortie de IFFT, c’est donc le signal analytique OFDM en premie`re fre´quence
interme´diaire qui est re´cupe´re´, c’est-a`-dire le signal analytique calcule´ pour fc = 0. Une
e´criture matricielle de ce signal analytique conduit finalement a`
s = F−1x , (2.5)
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ou` s = [s0 s1 · · · sN−1]T est le vecteur d’e´chantillons temporels du symbole OFDM, x =
[x0 x1 · · · xN−1]T est le vecteur de symboles de modulations e´mis sur chaque sous-porteuse,
et enfin F est la matrice de Fourier de dimensions N ×N de´finie par
F =

1 1 · · · 1
1 e−
2pi
N · · · e− 2pi(N−1)N
...
...
1 e−
2pi(N−1)
N · · · e− 2pi(N−1)
2
N
 . (2.6)
On rappelle que cette matrice est unitaire et donc F −1 = F H .
2.1.1.3 Insertion d’un intervalle de garde
Au paragraphe 2.1.1.1, nous avons vu que l’ISI pouvait eˆtre asymptotiquement limite´e en
augmentant inde´finiment la dure´e Ts des symboles OFDM. En pratique, une telle me´thode
ne peut eˆtre envisage´e en raison des limites impose´es par le temps de cohe´rence du ca-
nal. Par conse´quent, on a le plus souvent recours a` l’utilisation d’un intervalle de garde.
L’intervalle de garde constitue un laps de temps pendant lequel aucune donne´e utile n’est
e´mise. Inse´re´ en tant que pre´fixe de chaque symbole OFDM, son roˆle est d’absorber l’ISI,
pour peu que sa dure´e Tg soit choisie supe´rieure ou e´gale a` l’e´talement maximal des re-
tards τmax de la re´ponse impulsionnelle. Notons qu’apre`s son insertion, l’espacement entre
les sous-porteuses est toujours e´gal a` 1/Ts, alors que la dure´e des symboles OFDM est
augmente´e a` Ts + Tg, entraˆınant par la` la perte d’orthogonalite´ entre les sous-porteuses
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a` l’e´mission. Il est pourtant crucial de disposer de cette orthogonalite´ en re´ception, afin
de retrouver les symboles e´mis sans que ceux-ci ne soient affecte´s d’ICI. Au niveau du
re´cepteur, la condition d’orthogonalite´ entre les diffe´rentes sous-porteuses sera restaure´e
si durant la feneˆtre rectangulaire de dure´e Ts, chacun des signaux sinusoidaux composant
le symbole OFDM comprend un nombre entier de pe´riodes meˆme en pre´sence d’un canal
dispersif en temps. Le feneˆtrage est facilement re´alise´ en supprimant l’intervalle de garde
avant de proce´der a` la FFT ; le nombre entier de pe´riodes est obtenu en choisissant judi-
cieusement l’intervalle de garde comme une recopie de la fin du symbole OFDM auquel
il est rattache´. La figure 2.2 reprend ces propos de fac¸on sche´matique en donnant l’image
des signaux OFDM e´mis et rec¸us apre`s passage a` travers un canal dispersif en temps.
Le principe de recopie applique´ a` l’intervalle de garde lui vaut souvent l’appellation
de pre´fixe cyclique. Son utilisation est une solution astucieuse permettant non seulement
d’annuler toute ISI mais aussi de garantir l’absence d’ICI a` l’entre´e de la FFT. Nous
verrons que ces proprie´te´s de cyclicite´ peuvent par ailleurs eˆtre exploite´es pour la syn-
chronisation temporelle du signal OFDM (cf. chapitre 4). L’inconve´nient d’un tel proce´de´
est qu’il s’accompagne d’une perte d’efficacite´ spectrale e´vidente, l’e´nergie de´pense´e pour
l’e´mission du pre´fixe n’e´tant pas exploite´e pour transmettre de l’information utile. Cette
perte s’e´value a` Ts/(Ts + Tg) et le dimensionnement des symboles doit tendre a` la mini-
miser.
2.1.2 Les modulations multiporteuses a` spectre e´tale´
2.1.2.1 Principe de l’e´talement de spectre
Les techniques d’e´talement de spectre doivent leur apparition aux travaux de Wiener
et Shannon qui, dans les anne´es 1940, ont grandement contribue´ au de´veloppement de la
the´orie de l’information. Tout d’abord destine´es aux communications nume´riques se´curise´es
telles que les te´le´communications militaires [39], les techniques d’e´talement de spectre sont
peu a` peu devenues d’un grand inte´reˆt pour les applications grand public. Re´cemment,
elles ont e´te´ retenues dans diffe´rents standards tels que IS-95, UMTS et IEEE 802.11.
Le principe de l’e´talement de spectre se justifie par la relation de Shannon qui de´crit la
de´pendance qui entre la quantite´ maximale d’information C qu’il est possible de trans-
mettre sans erreur sur un canal donne´, la largeur de bande B de ce canal perturbe´ par
un bruit blanc additif gaussien, et enfin le rapport de puissance Ps/Pb entre le signal et
le bruit. Cette relation bien connue s’e´crit
C = B · log
(
1 +
Ps
Pb
)
. (2.7)
D’apre`s cette e´quation, on comprend qu’un syste`me donne´ pourra transmettre une quan-
tite´ d’information C avec une puissance d’e´mission d’autant plus faible que la bande
utilise´e sera large. C’est l’ide´e maˆıtresse des syste`mes a` e´talement de spectre, pour les-
quels le signal est e´mis sur une bande fre´quentielle largement supe´rieure a` celle du signal
utile et avec une densite´ spectrale de puissance re´duite, souvent infe´rieure a` celle du bruit
de fond.
Pour re´aliser l’ope´ration d’e´talement, diffe´rents proce´de´s peuvent eˆtre mis en œuvre,
comme l’e´talement par se´quence directe, par saut de fre´quence, par saut dans le temps ou
enfin par balayage fre´quentiel [40]. A l’exception du dernier, tous ces proce´de´s ont recours
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a l’utilisation de se´quences pseudo-ale´atoires, aussi appele´es signatures. Parmi toutes ces
techniques, nous allons nous inte´resser plus particulie`rement a` l’e´talement par se´quence
directe qui est employe´, entre autres, dans les syste`mes multiporteuses a` spectre e´tale´.
Cette technique consiste a` multiplier le message d’information nume´rique par un code
pseudo-ale´atoire dont le de´bit nume´rique est supe´rieur a` celui du message. De manie`re
ge´ne´rale, chaque e´le´ment du code, appele´ bribe ou chip, prend sa valeur dans un alphabet
fini de valeurs complexes, meˆme si la plupart des codes utilise´s sont des codes binaires de
valeurs {−1,+1}. En notant Td la dure´e d’un symbole d’information, et Tc celle d’un chip
de la se´quence, la largeur de bande B = 1/Tc occupe´e par le signal e´mis est beaucoup
plus importante que celle occupe´e par le message a` transmettre Bu = 1/Td. Le rapport
entre ces deux largeurs de bande de´finit le gain d’e´talement G
G =
B
Bu
=
Ts
Tc
= L , (2.8)
ou` L est la longueur, en nombre de chips, des codes d’e´talement utilise´s. La DSP du
signal e´mis est donc atte´nue´e de ce meˆme facteur G, rendant la communication relati-
vement discre`te. En re´ception, une ope´ration de corre´lation entre le signal rec¸u et une
re´plique synchrone du code d’e´talement utilise´ en e´mission permet de restituer le message
d’information. Autrement dit, le processus de de´se´talement consiste a` re´ite´rer l’ope´ration
d’e´talement sur le message rec¸u. La mise en œuvre des fonctions de synchronisation est
facilite´e par le choix judicieux de codes ayant de bonnes proprie´te´s d’autocorre´lation [41].
Parmi les nombreux avantages des syste`mes a` e´talement de spectre [39], citons leur
grande robustesse vis-a`-vis des brouilleurs a` bande e´troite qui se retrouvent e´tale´s en
re´ception et voient leur DSP affaiblie du facteur G. Un autre atout re´side dans leur faible
probabilite´ d’interception, l’information transmise ne pouvant eˆtre de´code´e que par les uti-
lisateurs posse´dant une re´plique synchrone de la se´quence d’e´talement utilise´e a` l’e´mission.
Mais la proprie´te´ la plus exploite´e aujourd’hui est sans nul doute la possibilite´ de mettre en
œuvre des techniques d’acce`s multiple par re´partition de codes (CDMA — code division
multiple access). En effet, en utilisant des se´quences d’e´talement diffe´rentes, il est possible
d’e´mettre simultane´ment et dans la meˆme bande de fre´quences plusieurs flux d’informa-
tion pouvant appartenir a` des utilisateurs distincts. La se´paration des flux d’information se
faisant dans le domaine des codes, l’intercorre´lation entre deux codes quelconques doit eˆtre
la plus faible possible, a` savoir proche de ze´ro. La litte´rature met a` disposition une grande
varie´te´ de familles de codes d’e´talement ayant de bonnes proprie´te´s d’intercorre´lation et
d’autocorre´lation [42]. Dans le cas de communications synchrones, c’est-a`-dire lorsque
l’ensemble des se´quences d’e´talement sont e´mises en meˆme temps, les performances opti-
males peuvent eˆtre obtenues par l’utilisation de codes orthogonaux(2), tels que les codes
de type OVSF (orthogonal variable spreading factor), les codes de Walsh-Hadamard, ou
encore les se´quences comple´mentaires de Golay. Pour des communications asynchrones,
on a recours a` l’utilisation de se´quences non-orthogonales pre´sentant un bon compromis
entre de bonnes proprie´te´s d’autocorre´lation et d’intercorre´lation. On peut notamment
citer les codes de Gold, Kasami, Zadoff-Chu, etc. D’autres crite`res, tels que le facteur
de creˆte, le nombre de se´quences, ou encore l’interfe´rence d’acce`s multiple, peuvent eˆtre
de´terminants pour le choix de ces codes [34].
(2)Applique´ aux codes, le terme d’orthogonalite´ de´finit une de´corre´lation parfaite entre deux se´quences
non de´cale´es en temps.
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En notant ck = [c1,k c2,k · · · cL,k]T la se´quence d’e´talement de longueur L utilise´e pour
transmettre le kie`me flux, on construit la matrice d’e´talement C = [c1 c2 · · · cK ] de taille
L×K, avec K le nombre de flux transmis simultane´ment. Soit x = [x1 x2 · xK ] le vecteur
de symboles a` transmettre, le signal ge´ne´re´ apre`s e´talement de spectre, exprime´ en bande
de base s’e´crit alors,
s =
1√
L
Cx . (2.9)
Notons que le facteur de normalisation permet d’assurer que l’ope´ration d’e´talement ne
modifie pas la puissance du signal. Le syste`me associe´ a` cette forme d’onde est connu
sous la de´nomination DS-SS (direct sequence spread spectrum). Lorsque les codes sont
utilise´s pour multiplexer les donne´es de diffe´rents utilisateurs, on parle plus pre´cise´ment
de DS-CDMA. Le nombre K de flux correspond alors au nombre U d’utilisateurs. La
souplesse de multiplexage offerte par l’e´talement de spectre est largement exploite´e dans
les syste`mes hybrides pre´sente´s dans le paragraphe qui suit.
Enfin, notons qu’il est possible d’attribuer a` chaque se´quence d’e´talement des sym-
boles provenant de modulations diffe´rentes avec des puissances diffe´rentes. Ce principe,
en pratique que tre`s rarement exploite´, est similaire a` celui de modulations adaptatives
en OFDM, a` la seule diffe´rence que les symboles sont cette fois porte´s par les codes et
non par les sous-porteuses. Nous reviendrons sur ce the`me dans la dernie`re partie de ce
me´moire.
2.1.2.2 Combinaisons avec l’OFDM
L’utilisation conjointe de l’OFDM et de l’e´talement de spectre peut donner lieu a` un
grand nombre de variantes, regroupe´es sous l’appellation ge´ne´rique MC-SS (multicarrier
spread spectrum) [31]. Dans la pre´sentation qui est faite ici, seuls les cas ou` l’e´talement
des donne´es est effectue´ avant l’ope´ration de FFT sont aborde´s(3). Ainsi, quelle que soit
la combinaison envisage´e, le signal ge´ne´re´ est avant tout un signal a` porteuses multiples et
il he´rite en cela des proprie´te´s de l’OFDM. Les symboles MC-SS e´mis ont notamment la
meˆme structure que tout symbole OFDM classique, les diffe´rentes sous-porteuses ve´rifiant
la proprie´te´ d’orthogonalite´. Le principe de pre´fixe cyclique est classiquement exploite´ dans
les syste`mes MC-SS. En conside´rant l’e´mission de M symboles successifs sans ajout de
pre´fixe, l’e´quation ge´ne´rique permettant d’exprimer le signal MC-SS analytique en sortie
du modulateur hybride peut s’e´crire,
S = F D M
N ×M N ×N N ×N ′ N ′ ×M (2.10)
ou` S est la matrice des M symboles MC-SS e´mis, compose´s chacun de N e´chantillons
temporels. M est la matrice regroupant l’ensemble des donne´es de chaque utilisateur u,
u ∈ [1;U ], transmis pendant ces M symboles. Enfin, D est une matrice de distribution
utilise´e pour re´partir les donne´es sur la grille fre´quentielle. Il s’agit d’une matrice de per-
mutation, c’est-a`-dire qu’un e´le´ment di,j de cette matrice vaut 1 si les e´le´ments de la j
ie`me
colonne de M doivent eˆtre e´mis sur la iie`me sous-porteuse. La distribution des donne´es
(3)L’application de l’e´talement apre`s la modulation multiporteuse conduit a` des syste`mes de type MT-
CDMA (multitone CDMA) propose´s dans [43] qui ne seront pas e´tudie´s ici.
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Tab. 2.1 – Liste des acronymes utilise´s pour spe´cifier les diffe´rents modes de multiplexage
exploite´s par les diffe´rents syste`mes hybrides pre´sente´s
Dimension
Mode de multiplexage Mode de multiplexage
des utilisateurs des donne´es
Temps TDMA TDM
Fre´quence FDMA FDM
Code
e´talement fre´quentiel F-CDMA F-CDM
e´talement temporel T-CDMA T-CDM
Bloc BDMA BDM
peut re´pondre a` une proce´dure de re´partition ale´atoire des donne´es — entrelacement
fre´quentiel, saut de fre´quence [44] — ou bien a` une politique de re´partition adapte´e au ca-
nal — modulations adaptatives (cf. partie III). Par ailleurs, la pre´sence de sous-porteuses
de garde ou de sous-porteuses nulles est possible lorsque N > N ′. La matrice D comporte
alors une ligne de ze´ros a` l’emplacement de ces sous-porteuses. Rappelons enfin que F est
la matrice de Fourier de´finie en (2.6).
La matrice M est le re´sultat de l’e´talement des symboles de constellation de chaque
utilisateur. Selon la structure donne´e a` cette matrice, il est possible de re´partir l’infor-
mation de manie`res diffe´rentes dans le repe`re temps-fre´quences-codes. Chaque ordonnan-
cement, encore appele´ chip mapping, permet d’obtenir une combinaison diffe´rente des
syste`mes a` modulations multiporteuses et a` e´talement de spectre. Ces combinaisons se
diffe´rencient par leur mode de multiplexage entre utilisateurs, ou mode d’acce`s multiuti-
lisateur, et leur mode de multiplexage des donne´es de chaque utilisateur. Les acronymes
que nous allons utiliser pour de´crire les diffe´rents syste`mes sont regroupe´s dans le tableau
2.1. Notons que pour tout multiplexage par le code, les lettres F et T adjointes au sigle
pre´cisent la dimension dans laquelle est re´alise´e l’e´talement de l’information. Comme nous
nous inte´ressons aux modulations multiporteuses a` spectre e´tale´, la composante CDM(A)
sera bien entendu pre´sente dans chacune des combinaisons obtenues, soit pour ge´rer l’acce`s
multiutilisateur ou soit pour re´aliser le multiplexage des donne´es. Par ailleurs, nous allons
voir qu’en fonction du nombre de sous-porteuses disponibles, il est possible de partager le
spectre en diffe´rents sous-ensembles, ou blocs de sous-porteuses, sur lesquels chaque type
de combinaison peut eˆtre effectue´. On parlera alors de multiplexage par bloc(4) de´signe´
par le sigle BDM(A). Dans la suite, on qualifiera donc ces syste`mes de syste`mes monoblocs
ou multiblocs selon qu’ils mettent en œuvre ou non ce type de multiplexage.
A- Syste`mes monoblocs
Sur la figure 2.3 sont repre´sente´es les quatre combinaisons qu’il est possible de former
dans le cas ou` un seul bloc de sous-porteuses est utilise´. Chaque repre´sentation est une
vue sche´matique du contenu de la matrice de chip mapping M. Pour simplifier la figure,
on conside`re ici un syste`me a` N = 4 sous-porteuses, une longueur de codes de L = 4,
(4)Ce multiplexage n’est autre qu’un multiplexage de type fre´quentiel, mais le sigle permet de distinguer
les multiplexages interbloc (BDM) et intrabloc (FDM).
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Fréquences
Temps
Codes
Utilisateur 2
Utilisateur 3
Utilisateur 4
Utilisateur 1
Bribe de code Symbole étalé
TDM / F−CDMA F−CDM / TDMA
FDM / T−CDMAT−CDM / FDMA
(1) (2)
(4)(3)
MC−CDMA <=>
<=> MC−DS−CDMA
PSfrag replacements
Ts
∆f
1√
L
Fig. 2.3 – Repre´sentation sche´matique du chip mapping des diffe´rents syste`mes hybrides
monoblocs
un nombre d’utilisateurs U = 4, et enfin un nombre de symboles e´mis M = 4. Un cube
e´le´mentaire repre´sente l’e´nergie attribue´e a` un chip. Sa dimension temporelle est celle d’un
symbole MC-SS, soit Ts, sa dimension fre´quentielle est celle de l’espacement interporteuse,
soit ∆f = 1/Ts, et sa dimension sur l’axe des codes correspond a` la puissance attribue´e par
code, soit 1/
√
L. On remarque que chaque syste`me posse`de la meˆme efficacite´ spectrale
et transmet la meˆme quantite´ d’information. Dans la suite, on notera X la matrice des
donne´es de dimension U × M et dont l’e´le´ment xu,m correspond au mie`me symbole de
constellation du uie`me utilisateur actif. En re´fe´rence a` l’e´quation (2.9), on rappelle que C
de´signe la matrice compose´e des K se´quences d’e´talement ck de longueur L.
Combinaison (1) : Le premier syste`me pre´sente´ (cf. figure 2.3) est une concate´nation
directe des ope´rations d’e´talement de spectre et de modulation multiporteuse. L’e´talement
des donne´es est re´alise´ dans le domaine fre´quentiel et permet de ge´rer l’acce`s multiutilisa-
teur (F-CDMA). Ainsi, l’ensemble des sous-porteuses du spectre transmet simultane´ment
toutes les bribes de symboles de tous les utilisateurs, empile´es sur la dimension des codes.
De fac¸on naturelle, de nouvelles donne´es sont e´mises pour tous les utilisateurs a` chaque
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dure´e symbole (TDM)(5). La structure de la matrice de chip mapping M s’e´crit
M
(1) = C X , (2.11)
en assurant que K = U et L = N . Dans un tel syste`me, la diversite´ fre´quentielle est
pleinement exploite´e puisqu’un symbole de modulation est transmis par l’ensemble des
sous-porteuses du spectre.
Combinaison (2) : Le second syste`me exploite toujours l’e´talement dans le domaine
fre´quentiel, mais uniquement dans le but de multiplexer diffe´rentes donne´es d’un meˆme uti-
lisateur (F-CDM). Le mode d’acce`s est donc rele´gue´ a` la dimension temporelle (TDMA).
Chaque utilisateur va donc exploiter les meˆmes codes, mais a` des instants diffe´rents. La
structure de la matrice M est la suivante :
M
(2) = C XT , (2.12)
en utilisant K = M se´quences de code de longueur L = N . Tout comme le syste`me
pre´ce´dent, la combinaison obtenue permet de tirer partie de la diversite´ fre´quentielle du
canal. La transposition de la matrice X permet d’appliquer l’e´talement pour le multi-
plexage des donne´es et non plus pour celui des utilisateurs.
Combinaison (3) : Le troisie`me syste`me met en œuvre l’e´talement sur la dimension
temporelle. Comme pour le syste`me pre´ce´dent, l’e´talement est utile au multiplexage des
donne´es d’un meˆme utilisateur (T-CDM). La se´paration entre les utilisateurs ne peut alors
eˆtre ope´re´e que dans l’espace des fre´quences (FDMA). En ve´rifiant que L = M et U = N ,
la matrice de chip mapping devient
M
(3) =
(
C XT
)T
= X CT . (2.13)
Ce syste`me tire parti de la diversite´ temporelle du canal e´tant donne´ que chaque symbole
de modulation est transmis par l’ensemble des symboles OFDM du bloc conside´re´. Cette
combinaison peut eˆtre vue comme un multiplexage fre´quentiel orthogonal de diffe´rents
signaux DS-SS appartenant a` des utilisateurs diffe´rents.
Combinaison (4) : Tout comme le premier syste`me, le dernier syste`me pre´sente´ ex-
ploite la dimension des codes pour re´aliser l’acce`s multiple entre les utilisateurs. Cette fois-
ci cependant, l’e´talement est mis en œuvre sur l’axe temporel (T-CDMA). Par de´duction,
le multiplexage des donne´es de chaque utilisateur se fait dans le domaine fre´quentiel
(FDM). De cette manie`re, chaque sous-porteuse transmet simultane´ment une bribe de
symbole de chaque utilisateur et il faut attendre d’avoir rec¸u L symboles pour re´cupe´rer
toutes les bribes. La matrice M a alors pour expression
M
(4) = (C X)T , (2.14)
avec M = N et K = U . Par rapport au premier syste`me, la matrice M est simplement
transpose´e, ce qui signifie que l’ordonnancement des chips est permute´ entre les dimen-
sions temporelle et fre´quentielle.
(5)La mention TDM est en fait obsole`te puisque, dans tout syste`me, on suppose par de´faut que les
donne´es sont transmises successivement au cours du temps.
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Les combinaisons (1) et (4), commune´ment appele´es MC-CDMA (multicarrier CDMA)
et MC-DS-CDMA (multicarrier direct sequence CDMA) respectivement, sont de loin les
plus rencontre´es dans la litte´rature. Leur apparition date de 1993, apre`s que diffe´rentes
e´quipes de recherche eurent l’ide´e de combiner les avantages de l’OFDM et de l’e´talement
de spectre [45,46]. Le but e´tait d’obtenir un syste`me a` la fois robuste face aux dispersions
temporelles et capable de rejeter les interfe´rences a` bande e´troite. De`s lors, ces deux tech-
niques ont fait l’objet de nombreuses e´tudes qui ont notamment montre´ l’obtention de
meilleures performances compare´es a` celles des syste`mes DS-CDMA [47]. Par ailleurs, la
comparaison des deux syste`mes a donne´ l’avantage au syste`me MC-CDMA dans le cas des
communications synchrones(6), pour lesquelles il offre un excellent rapport performance-
complexite´ [47]. C’est pourquoi le MC-CDMA est aujourd’hui un des candidats pressentis
pour la voie descendante des futurs re´seaux de te´le´communications mobiles [48, 49]. Le
syste`me MC-DS-CDMA a quant a` lui e´te´ davantage analyse´ dans le cas de communica-
tions quasi-synchrones ou asynchrones en voie montante [50, 51]. Les combinaisons (2) et
(3) ne font pas l’objet d’appellations particulie`res. Elles peuvent eˆtre vues comme des
variantes des syste`mes MC-CDMA et MC-DS-CDMA, respectivement. On peut souligner
qu’il est aise´ de basculer d’un syste`me a` l’autre, la diffe´rence ne portant finalement que
sur la re´partition temps-fre´quence d’une donne´e e´tale´e effectue´e avant la IFFT dans le
modulateur. Enfin, ajoutons qu’il est e´galement possible de mettre en œuvre l’e´talement
conjointement sur les deux axes, temporel et fre´quentiel (cas non repre´sente´ ici). On parle
alors dans la litte´rature de syste`mes a` porteuses multiples et a` e´talement 2D, ou encore
de syste`mes OFDM-CDM [52].
Dans le cas particulier ou` C = I, avec I la matrice identite´, la composante e´talement
de spectre devient inactive pour l’ensemble des combinaisons pre´sente´es. On obtient alors
des techniques combinant l’OFDM et une politique d’acce`s de type FDMA ou TDMA.
Les solutions (1) et (3) aboutissent a` un meˆme syste`me connu sous le terme OFDMA (or-
thogonal FDMA). Il consiste tout simplement a` exploiter la paralle´lisation fre´quentielle
de l’OFDM pour transmettre des messages appartenant a` des utilisateurs diffe´rents. On
retiendra que c’est la solution qui est aujourd’hui la plus souvent mise en œuvre dans les
modems CPL. Les syste`mes (2) et (4) se re´duisent quant a` eux a` une combinaison que
l’on peut appeler OFDM-TDMA. La comparaison des trois techniques d’acce`s multiple
(TDMA, FDMA et CDMA) applique´es a` l’OFDM a e´te´ effectue´e dans [53] et donne des
re´sultats qui de´pendent essentiellement des caracte´ristiques du canal de propagation et
du codage de canal utilise´.
C- Syste`mes multiblocs
Une extension des syste`mes pre´ce´dents peut eˆtre effectue´e en autorisant la trans-
mission simultane´e de plusieurs jeux de sous-porteuses. Cette souplesse supple´mentaire
attribue´e a` l’exploitation de l’axe des fre´quences donne lieu a` des syste`mes mettant en
œuvre une double paralle´lisation sur l’axe fre´quentiel : multiplexage fre´quentiel entre les
sous-porteuses d’un bloc donne´, FDM(A), et multiplexage fre´quentiel entre les diffe´rents
blocs de sous-porteuses utilise´s, BDM(A). Sur la figure 2.4 sont repre´sente´es cinq exemples
(6)On parle de communications synchrones lorsque tous les codes sont e´mis en meˆme temps. C’est la cas
par exemple pour les communications de la voie descendante d’un syste`me cellulaire.
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de combinaisons que l’on peut obtenir en ajoutant la composante BDM(A) aux combi-
naisons monoblocs pre´sente´es pre´ce´demment. Le meˆme formalisme de repre´sentation que
pour la figure 2.3 est utilise´. Pour plus de clarte´, on conside`re un nombre de blocs de sous-
porteuses B = 4, et on a donc B = L = K = U . Par rapport aux syste`mes pre´ce´dents, le
nombre de sous-porteuses N ainsi que le nombre de symboles transmis par symbole MC-
SS sont B fois plus e´leve´s. On de´finit alors B matrices de donne´es, note´es X b, de meˆme
structure que la matrice X introduite pre´ce´demment. Pour autant, notons que les de´bits
demeurent inchange´s puisque l’augmentation du nombre de sous-porteuses se traduit par
un allongement de la dure´e Ts des symboles d’un facteur B. Les structures des diffe´rentes
matrices de chip mapping associe´es a` chaque combinaison sont les suivantes :
M
(1) =
C . . .
C
 ·
X1...
XB
 avec K = U, et B × L = N , (2.15)
M
(2) =
C . . .
C
 ·
X
T
1
...
XTB
 avec K = M, et B × L = N , (2.16)
M
(3) = Z ·
X1 . . .
XB
 ·
C
T
...
CT
 avec K = M, et B × U = N , (2.17)
M
(4) =
X
T
1
. . .
XTB
 ·
C
T
...
CT
 avec K = U, et B ×M = N , (2.18)
M
(5) =
C . . .
C
 ·Z ·
X1...
XB
 avec K = U, et B × L = N , (2.19)
ou` Z est une matrice d’entrelacement permettant l’ordonnancement des symboles stocke´s
dans les matrices X b par appartenance a` un utilisateur donne´. Pour B = 1, Z =
I et les syste`mes multiblocs deviennent e´quivalents aux syste`mes monoblocs pre´sente´s
pre´ce´demment.
Les combinaisons (1), (2) et (4) sont les extensions directes au cas multibloc des com-
binaisons monoblocs de meˆme indice. Cela signifie qu’elles re´sultent simplement du mul-
tiplexage fre´quentiel de plusieurs blocs issus des combinaisons pre´sente´es sur la figure 2.3.
Les syste`mes obtenus ajoutent donc une composante BDM(A) aux composantes TDM(A),
FDM(A) ou F(T)-CDM(A) des syste`mes vus pre´ce´demment. La premie`re combinaison
correspond au multiplexage fre´quentiel de plusieurs blocs MC-CDMA. Cette solution est
50 Spe´cifications du syste`me
Fréquences
Temps
Codes
Utilisateur 4
Utilisateur 3Utilisateur 1
Utilisateur 2
Bribe de code Symbole étalé
BDM FDM / T−CDMA
FDM T−CDM / BDMA
BDM F−CDM / TDMA
(5) TDM F−CDM / BDMA
BDM TDM / F−CDMA(1)
(2)
(3)
(4)
PSfrag replacements
Ts
∆f
1√
L
Fig. 2.4 – Repre´sentation sche´matique du chip mapping des diffe´rents syste`mes hybrides
multiblocs
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connue comme une modification des syste`mes MC-CDMA classiques, permettant une aug-
mentation du nombre de sous-porteuses. Les meˆmes se´quences d’e´talement sont utilise´es
par chaque bloc de sous-porteuses. Il en va de meˆme pour la seconde combinaison. Pour
que la diversite´ fre´quentielle soit exploite´e au mieux au sein de ces deux syste`mes, il est
ne´cessaire de proce´der a` un entrelacement avant modulation OFDM. De la meˆme manie`re,
la quatrie`me combinaison constitue une variante du syste`me MC-DS-CDMA permettant
un accroissement de la dure´e symbole Ts.
Le troisie`me syste`me met en œuvre le multiplexage par bloc du syste`me monobloc
(3). Cependant, sur la repre´sentation qui en est faite, on suppose qu’un entrelacement des
symboles a e´te´ effectue´ de manie`re a` regrouper les symboles d’un utilisateur donne´ au sein
d’un meˆme bloc. Cet entrelacement, porte´ par la matrice Z, sert uniquement a` donner
une meilleure repre´sentation du chip mapping associe´ au syste`me. Il ne change rien au
fonctionnement du syste`me d’autant plus qu’il sera modifie´ par la suite par la matrice
D applique´e avant la FFT, cf. equation (2.10). De cette manie`re, il apparaˆıt clairement
que dans un tel syste`me, chaque utilisateur se voit attribuer un jeux de sous-porteuses
sur lesquelles il est le seul a` transmettre des donne´es. Rappelons que les sous-porteuses
exploite´es par un utilisateur donne´ ne sont pas ne´cessairement voisines.
Le dernier syste`me propose´ est une modification de la premie`re combinaison. On utilise
la matrice d’entrelacement Z pour regrouper les donne´es propres a` chaque utilisateur
avant que l’e´talement ne soit effectue´. Ainsi, comme dans le syste`me (3), chaque utilisateur
communique sur un jeu spe´cifique de sous-porteuses. L’e´talement est mis en œuvre selon
l’axe fre´quentiel de sorte que chaque utilisateur profite de l’acce`s multiple offert par les
codes pour transmettre ses symboles. Comme dans les syste`mes (1) et (2), l’insertion
d’un entrelaceur avant la modulation OFDM permet a` chaque utilisateur de tirer parti de
l’inde´pendance fre´quentielle lie´e a` la bande totale du signal transmis. Un tel syste`me est
re´fe´rence´ dans la litte´rature par l’appellation SS-MC-MA (spread-spectrum multicarrier
multiple-access) [54]. Son inte´reˆt est de re´duire la complexite´ de l’estimation de canal
sur les communications en voie montante d’un re´seau point-multipoint [55]. En effet,
contrairement aux syste`mes (1) et (2) pour lesquels chaque sous-porteuse transmet un
signal corrompu par les diffe´rents canaux montants des utilisateurs actifs, le signal ve´hicule´
par une sous-porteuse du spectre SS-MC-MA n’est distordu que par un seul canal : celui
de l’utilisateur a` qui a e´te´ attribue´e cette sous-porteuse. Ainsi, une seule distorsion de
canal par sous-porteuse doit eˆtre estime´e en SS-MC-MA, contre U distorsions par sous-
porteuse pour les deux autres syste`mes. Cette caracte´ristique est tout autant a` l’avantage
du syste`me (3) par rapport au syste`me (4). Par analogie avec le syste`me SS-MC-MA, la
combinaison (3) sera d’ailleurs appele´e DS-SS-MC-MA.
2.1.3 Choix du syste`me
2.1.3.1 De´marche suivie
Parmi l’ensemble des techniques pre´sente´es, le but est a` pre´sent de choisir la technique la
mieux adapte´e aux exigences du syste`me a` mettre en place. En re´fe´rence aux descriptions
effectue´es dans le paragraphe 1.1.3, la bande fre´quentielle a` notre disposition, soit environ
20 MHz, laisse penser qu’un syste`me multibloc pourra eˆtre de´veloppe´, hypothe`se qui sera
confirme´e par le dimensionnement du syste`me dans le paragraphe suivant. Les choix qui
s’offrent a` nous sont alors ceux de la figure 2.4 et de leurs variantes e´ventuelles. Rappelons
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que les syste`mes multiblocs autorisent une re´partition plus souple des chips sur la grille
temps-fre´quence-code que les syste`mes monoblocs. Partant de la`, le choix du syste`me
doit eˆtre effectue´ en gardant a` l’esprit les principales caracte´ristiques des canaux CPL.
D’apre`s les conclusions du chapitre 1, nous savons d’une part que la re´ponse du canal CPL
peut eˆtre conside´re´e invariante a` l’e´chelle de plusieurs symboles, et d’autre part que les
lignes e´lectriques sont le sie`ge d’un environnement de bruit tre`s de´favorable avec, entres
autres, la pre´sence de bruits impulsifs. Le premier point rend envisageable l’hypothe`se
de connaissance du canal a` l’e´mission et par la meˆme, l’utilisation de techniques de mo-
dulations adaptatives ; le second point sugge`re l’utilisation de proce´de´s de transmissions
particulie`rement robustes. L’enjeu est donc de choisir un syste`me qui a` la fois permet de
re´aliser le partage adaptatif des ressources entre les utilisateurs du re´seau, et qui pre´sente
e´galement une bonne immunite´ face aux bruits et aux brouilleurs. En outre, le choix du
syste`me doit bien entendu prendre en compte les aspects de complexite´ de mise en œuvre
s’ils peuvent eˆtre identifie´s.
2.1.3.2 Le choix du SS-MC-MA
Afin de faciliter la compre´hension de ce paragraphe, rappelons que le principe de modu-
lations adaptatives peut, de fac¸on ge´ne´rale, eˆtre applique´ a` la fois dans le domaine des
codes (cf. paragraphe 2.1.2.1) et dans le domaine des fre´quences (cf. paragraphe 2.1.1).
Cette meˆme hypothe`se peut e´galement eˆtre exploite´e pour adapter le partage des res-
sources temps-fre´quence-code entre utilisateurs, strate´gie, nous en reparlerons en temps
voulu, beaucoup plus favorable a` celle d’un partage fige´. Ainsi, choisir un syste`me per-
mettant une adaptation dynamique des ressources, c’est choisir un syste`me autorisant
chaque utilisateur, en fonction de ses besoins en terme de de´bit ou de qualite´ de service, a`
adapter son occupation temps-fre´quence-code en fonction de la qualite´ de sa liaison, et ce
dans le respect des besoins des autres utilisateurs. Par exemple, un utilisateur be´ne´ficiant
d’un bilan de liaison me´diocre devra pouvoir recevoir une proportion plus importante de
chips sur lesquels il transmettra ses donne´es de fac¸on fiable en utilisant une modulation
a` faible nombre d’e´tats. Un utilisateur diffe´rent be´ne´ficiant au contraire d’un canal favo-
rable, pourra se contenter d’un nombre re´duit de chips sur lesquels il pourra e´mettre ses
donne´es mais en utilisant des modulations d’ordres plus e´leve´s.
De manie`re ge´ne´rale dans les combinaisons propose´es, les cas pour lesquels l’e´talement
est conduit selon l’axe fre´quentiel (combinaisons (1), (2) et (5)) imposent que, pour un
code d’un bloc donne´, la meˆme modulation soit utilise´e par toutes les sous-porteuses du
bloc. Au contraire, pour les autres syste`mes, les modulations peuvent eˆtre adapte´es par
code et par sous-porteuse, inde´pendamment du bloc concerne´, puisque les sous-porteuses
ne sont plus lie´es par les codes. Ainsi, lorsque l’e´talement est re´alise´ selon l’axe fre´quentiel,
l’adaptation de la modulation doit se faire en fonction de la re´ponse du canal de toutes
les sous-porteuses du bloc conside´re´, et non plus en fonction d’une seule re´ponse de canal
correspondant a` chaque sous-porteuse utilise´e dans les autres syste`mes. Ainsi on peut
dire que la granularite´ de l’adaptation est plus fine pour les combinaisons ou` l’e´talement
est re´alise´ dans le domaine temporel que pour les autres. Cette souplesse est un point
positif pour les syste`mes a` composante T-CDM(A). Il doit cependant eˆtre ponde´re´ par
la complexite´ qu’engendre la mise en place d’un e´talement temporel. En effet, il faut
dans ce cas attendre d’avoir rec¸u la totalite´ des bribes de code avant de pouvoir effec-
tuer la de´modulation, ce qui ne´cessite des ressources substancielles en me´moire. Dans un
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syste`me a` composante F-CDM(A), les besoins en me´moire ne sont pas plus importants
que dans les syste`mes OFDM classiques. En outre, avec des se´quences de Hadamard,
il est possible de combiner les deux fonctions, e´talement et FFT, permettant ainsi de
re´duire la complexite´ des e´metteurs [56]. Par ailleurs, la re´alisation de l’e´talement se-
lon l’axe fre´quentiel permet d’utiliser facilement des longueurs de codes variables sur les
diffe´rents blocs de sous-porteuses, sce´nario en revanche difficilement envisageable dans le
cas d’un e´talement temporel. Enfin, la robustesse des syste`mes hybrides OFDM-CDMA a`
e´talement fre´quentiel mise en e´vidence dans [57] est un atout supple´mentaire a` attribuer
a` ces solutions. Ces premie`res remarques nous incitent donc a` choisir notre syste`me parmi
les combinaisons (1), (2) et (5). L’augmentation de la granularite´ pourra alors eˆtre limite´e
en choisissant L  N .
Comme nous venons de le souligner, dans les syste`mes a` e´talement fre´quentiel, l’adap-
tation de la modulation doit eˆtre effectue´e par bloc de sous-porteuses. On comprend
alors intuitivement qu’il est pre´fe´rable de regrouper les sous-porteuses dont les re´ponses
fre´quentielles sont proches afin qu’elles soient toutes favorables a` la transmission de
la meˆme modulation. Or, en rappelant que les communications sont de type point-a`-
multipoint, ou inversement multipoint-a`-point, chaque se´quence d’e´talement sera distor-
due par un canal diffe´rent pour la combinaison (1) pour laquelle le mode d’acce`s est
effectue´ dans l’espace des codes (CDMA). Les re´ponses des canaux pouvant eˆtre tre`s
diffe´rentes d’un utilisateur a` l’autre, il devient difficile voire impossible de former des
blocs de sous-porteuses de re´ponses proches pour chacune des se´quences d’e´talement. Un
biais est alors de pre´fe´rer les solutions (2) et (5) qui n’utilisent pas l’e´talement pour ge´rer
l’acce`s multiple.
Entre les deux solutions restantes, l’une organise l’acce`s multiple dans le domaine
temporel, et l’autre dans le domaine fre´quentiel. En supposant un nombre suffisamment
important de sous-porteuses, la seconde combinaison rend tout a` fait possible le partage
e´quitable de celles-ci entre tous les utilisateurs du re´seau, en attribuant plus de blocs
fre´quentiels aux utilisateurs ayant de mauvais canaux qu’a` ceux be´ne´ficiant de liens de
meilleure qualite´. La meˆme strate´gie peut eˆtre mene´e dans le domaine temporel avec un
partage des slots de temps. Cependant, la capacite´ naturelle de l’OFDM a` se´lectionner
facilement les sous-porteuses a` utiliser nous pousse a` suivre l’approche de la combinaison
(5). Ainsi, dans la suite du document, la solution SS-MC-MA sera retenue pour mener a`
bien notre e´tude. Pre´cisons que la combinaison (4) a fait l’objet d’une e´tude par certains
autres partenaires du projet [58].
2.1.3.3 Pourquoi « e´taler » ?
On peut voir dans la solution choisie une simple extension des techniques OFDMA (cf.
paragraphe 2.1.2.2.A) avec ajout d’une composante e´talement selon l’axe fre´quentiel. La
question qui se pose concerne alors l’inte´reˆt d’avoir recours a` cette ope´ration supple´mentaire.
Dans la plupart des applications pour lesquelles les syste`mes combine´s OFDM/CDMA
sont e´tudie´s, l’hypothe`se de connaissance du canal a` l’e´mission n’est pas conside´re´e. La
strate´gie adopte´e est alors de re´partir l’information de manie`re homoge`ne sur la grille
temps-fre´quence-code par le biais de l’e´talement de spectre et ainsi de tirer parti de la
diversite´ du canal. La communication est de cette manie`re rendue plus robuste face aux
interfe´rences a` bande e´troite et a` la se´lectivite´ du canal. Mais, dans le syste`me qui nous
inte´resse, nous verrons que la strate´gie est plutoˆt de localiser l’information la` ou` aucune
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interfe´rence n’a lieu et d’adapter la charge a` la re´ponse du canal. L’inte´reˆt de l’e´talement
re´side finalement dans sa capacite´ a` mutualiser les e´nergies porte´es par les diffe´rentes
bribes de code. Par rapport a` l’OFDMA, cette mise en commun va nous permettre de
tirer parti de toutes les e´nergies disponibles afin d’ame´liorer soit le de´bit, soit la marge
de bruit du syste`me. Cette approche peu commune sera amplement de´veloppe´e dans la
troisie`me partie du document qui lui sera presque inte´gralement consacre´e. Rappelons
enfin que l’e´talement dans le domaine fre´quentiel apporte une robustesse naturelle face
aux brouilleurs pre´sents sur le re´seau, et qu’il favorise la re´sistance aux bruits impulsifs,
comme le montre [57].
2.2 Dimensionnement du syste`me
Dans ce paragraphe, nous allons de´crire les choix techniques qui ont e´te´ envisage´s dans
la mise en place du syste`me a` l’e´tude. Ces choix passent par la de´finition des liens de
communication, par l’e´laboration d’une structure d’e´change des donne´es et par l’organi-
sation du partage des ressources au sein du re´seau. Les solutions retenues doivent bien suˆr
tenir compte de la topologie du re´seau de transmission et de ses caracte´ristiques. Les solu-
tions de´crites ici sont en grande partie le fruit de la re´flexion entre les diffe´rents membres
du projet RNRT IDILE, meˆme si le choix du syste`me SS-MC-MA reste de notre seule
initiative.
2.2.1 Organisation des e´changes dans le re´seau
2.2.1.1 Structuration du re´seau d’acce`s
Lorsque l’on cherche a` mettre en place un re´seau de communication, il est possible d’opter
soit pour un re´seau de type hie´rarchique ou centralise´ dans lequel l’ensemble des modems
du re´seau sont subordonne´s a` un modem maˆıtre, soit pour un re´seau de type e´galitaire
ou re´parti ou` tous les modems communiquent entre eux n’ayant que le protocole d’acce`s
comme chef d’orchestre. De`s lors que le de´ploiement s’effectue a` grande e´chelle, la solution
centralise´e est la plus efficace. Elle sera donc mise en œuvre dans notre e´tude. Applique´e
a` la boucle locale e´lectrique, il est tout naturel de de´signer comme modem maˆıtre le
modem pre´sent en teˆte de re´seau a` proximite´ du transformateur, et comme modems
secondaires l’ensemble des modems des abonne´s. Dans la suite, le modem maˆıtre sera
appele´ modem central, note´ MC, et les modems abonne´s seront note´s M. Avec une telle
structure de re´seau, chaque modem M devra s’identifier aupre`s du modem central MC
avant d’entamer toute communication. Apre`s identification, la communication s’e´tablira
entre M et MC selon les consignes donne´es par MC. Ces consignes peuvent par exemple
servir a` la strate´gie de partage du me´dium.
Compte tenu de la forte atte´nuation line´ique exerce´e par les lignes e´lectriques ainsi que
des distances se´parant un abonne´ de la teˆte du re´seau, la couverture de l’ensemble de la
zone conside´re´e ne peut, dans la majorite´ des cas, eˆtre raisonnablement obtenue en liaison
directe. Le recours a` des re´pe´teurs, intercale´s entre le modem MC et certains abonne´s M,
doit alors eˆtre envisage´ pour remettre en forme le signal. Les modems re´pe´teurs, note´s
R, deviennent des modems maˆıtres pour les modems abonne´s M qu’ils desservent, mais
sont sous le controˆle du MC au meˆme titre que les autres modems du re´seau. Un exemple
de structure de re´seau obtenue en tenant compte de ces re´pe´teurs est donne´ figure 2.5.
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Fig. 2.5 – Repre´sentation multicellulaire lie´e a` la structure donne´e au re´seau d’acce`s
Comme cela est alors visible, le re´seau CPL s’apparente a` un re´seau cellulaire compose´
d’autant de cellules qu’il existe de re´pe´teurs (cellule R), plus d’une cellule correspondant
au modem central (cellule MC). Plus pre´cise´ment, un modem abonne´ e´change ses donne´es
soit directement avec le modem central, s’il est suffisamment proche de celui-ci, soit avec le
modem re´pe´teur le plus proche. Dans chaque cellule, R ou MC, le mode de communication
sera identique et exploitera la technique SS-MC-MA se´lectionne´e pre´ce´demment. Pre´cisons
qu’au sein d’une cellule MC, un re´pe´teur sera conside´re´ au meˆme titre qu’un modem
abonne´. Il partagera donc les ressources avec ceux-la` comme les modems abonne´s d’une
cellule R partagent leurs ressources entre eux.
2.2.1.2 Mode de se´paration des cellules
Sur la figure 2.5, on remarque que tous les types de modems sont branche´s en paralle`le
sur la ligne e´lectrique. Par conse´quent, le signal e´mis par un modem est, aux pertur-
bations de la ligne pre`s, accessible a` tous les autres modems du re´seau. Apparaissent
alors des proble`mes d’interfe´rences intercellulaires qu’il faut combattre sous peine de
de´grader conside´rablement les performances du re´seau. L’ide´al est e´videmment d’isoler
les diffe´rentes cellules les unes des autres afin qu’elles puissent jouir des meˆmes ressources
temps-fre´quence-code. Tel serait le cas si les lignes e´lectriques e´taient interrompues au
niveau de chaque re´pe´teur, ceux-la` jouant ainsi le roˆle de passerelle d’acce`s. Un tel
de´ploiement e´tant trop couˆteux, il n’est pas envisageable ici et il faut avoir recours a`
d’autres proce´de´s. On peut distinguer deux cate´gories de se´paration entre cellules : soit
entre une cellule MC et les cellules R, soit entre plusieurs cellules R.
A- Se´paration des cellules MC et R
Les cellules MC et R sont celles qui interfe´rent le plus mutuellement, puisque le
re´pe´teur a pour mission de communiquer a` la fois avec le modem MC et les modems
M qu’il dessert. Or, si R utilise les meˆmes ressources pour transmettre des donne´es si-
multane´ment vers ses modems M et le modem MC, la puissance du signal interfe´rent sera
quasiment identique a` celle du signal utile. Dans le sce´nario inverse, a` savoir lorsque MC
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et M voudront transfe´rer des donne´es simultane´ment a` destination de R sans pre´caution
particulie`re, la puissance de l’interfe´rent sera tre`s probablement du meˆme ordre de gran-
deur que celle du signal utile. Pour e´viter ces proble`mes, il est possible de se´parer chaque
cellule R et MC, selon l’un des trois axes disponibles — temps, fre´quence ou code — selon
les meˆmes principes que le multiplexage entre utilisateurs. Cependant, il est pre´fe´rable
de ne pas restreindre les ressources selon les axes des fre´quences et des codes puisque
ces axes sont exploite´s par la combinaison SS-MC-MA. Afin d’offrir une souplesse maxi-
male a` l’adatation de la modulation SS-MC-MA, la se´paration temporelle entre la cellule
MC et les cellules R est privile´gie´e. Cela signifie que l’e´chelle de temps comprendra deux
tranches(7) ou slots, la premie`re pendant laquelle les communications au sein d’une cellule
MC pourront avoir lieu, la seconde consacre´e aux communications a` l’inte´rieur des cellules
R.
B- Se´paration des cellules R
D’apre`s le choix qui vient d’eˆtre e´nonce´, toutes les cellules R de la boucle locale vont
utiliser la meˆme tranche de temps pour communiquer. Une se´paration supple´mentaire
entre les cellules R doit eˆtre envisage´e. Nous prendrons cependant comme hypothe`se que
les re´pe´teurs seront dispose´s dans le re´seau de manie`re a` re´duire l’interfe´rence intercellu-
laire que subit un modem de la part des re´pe´teurs dont il ne de´pend pas. L’atte´nuation
des lignes e´tant tre`s forte, une bonne re´partition ge´ographique suffit a` obtenir des ni-
veaux d’interfe´rence de plusieurs dizaines de dB en dessous du niveau du signal utile.
Afin de rendre l’interfe´rence re´siduelle gaussienne, ce qui facilite grandement le travail
des organes d’estimation et de de´cision pre´sents au sein des re´cepteurs, l’utilisation de
codes d’embrouillages est requise. Ces codes, applique´s dans le domaine fre´quentiel, au-
ront une pe´riode e´gale a` une fraction entie`re du nombre de sous-porteuses du spectre. De
cette manie`re, la matrice d’e´talement restera invariante dans le temps, rendant ainsi le
re´cepteur plus simple.
2.2.1.3 Mode de duplexage
Apre`s la se´paration des cellules, un point essentiel a` l’organisation des e´changes dans
le re´seau est la se´paration des voies montantes et descendantes de chaque cellule, en-
core appele´ duplexage. Les parties e´mission et re´ception d’un meˆme modem n’e´tant pas
parfaitement de´couple´es, des phe´nome`nes d’e´cho importants sont en effet a` pre´voir. Des
proce´de´s d’annulation d’e´cho, base´s sur des syste`mes auto-adaptatifs, pourraient bien en-
tendu eˆtre utilise´s comme dans certaines versions des syste`mes xDSL [57]. Cependant, leur
complexite´ de mise en œuvre, nous a conduit a` choisir une autre solution simple de mul-
tiplexage de voies par partage des ressources. Pour les meˆmes raisons que pre´ce´demment,
nous avons finalement opte´ pour un duplexage temporel TDD (time division duplexing).
Ainsi, l’axe temporel sera de nouveau scinde´ en deux tranches de fonctionnement, l’une
de´die´e a` la voie montante et l’autre a` la voie descendante. Ce mode de duplexage posse`de
(7)Dans le cas hypothe´tique ou` plus d’un re´pe´teur seraient ne´cessaires a` l’obtention d’une liaison robuste
entre un modem MC et un abonne´ M tre`s lointain, nous pouvons raisonnablement envisager un partage
de la ressource temporelle en trois slots distincts avec re´attribution alterne´e. Cette re´attribution se justifie
par la forte atte´nuation line´ique subie par le signal et permet de limiter la diminution de la ressource
temporelle au sein de chaque cellule.
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de nombreux avantages, parmi lesquels on compte la simplicite´ et le faible couˆt de mise
en œuvre, et la facilite´ de gestion des services asyme´triques [34]. L’un des inconve´nients
provient par contre de la ne´cessite´ de disposer d’un intervalle de commutation permettant
au modem de basculer de la fonction e´metteur a` la fonction re´cepteur.
2.2.1.4 Mode d’acce`s multiutilisateur
Le partage des ressources entre utilisateurs d’une meˆme cellule est ge´re´ de fac¸on intrinse`que
par le syste`me SS-MC-MA. Rappelons simplement que dans un tel syste`me, l’acce`s mul-
tiutilisateur sera effectue´ de fac¸on adaptative dans le domaine fre´quentiel. Nous avons
de´ja` pre´cise´ que pour mener a` bien cette ope´ration, chaque modem doit disposer de la
connaissance du canal sur lequel il va e´mettre l’information. Cette connaissance passe non
seulement par une estimation de la re´ponse du canal, mais aussi par une estimation des
bruits et brouilleurs pre´sents sur celui-ci, parmi lesquels figure l’interfe´rence produite par
les cellules voisines. Retenons alors que des symboles spe´cifiques, de´die´s a` ces ope´rations
d’estimations, devront par la suite eˆtre inse´re´s au sein du flux de donne´es.
2.2.1.5 Synchronisation du re´seau
Suite au choix de mise en œuvre d’un re´seau centralise´, de´coule naturellement le mode de
synchronisation, qui sera lui aussi centralise´. Cela signifie que le modem central va imposer
le rythme(8) aux autres modems du re´seau. L’acquisition du rythme se fera donc par
synchronisation des modems sur les symboles de la voie descendante, avec l’aide e´ventuelle
de symboles d’apprentissage. Ce principe est compatible avec le partitionnement du re´seau
en cellules, puisque chaque re´pe´teur est conside´re´ comme modem central de la cellule qu’il
dessert. La synchronisation globale est alors obtenue par cascade : synchronisation des
modems de la cellule MC sur les symboles e´mis par MC, puis synchronisation des modems
des cellules R sur les symboles e´mis par chaque R, eux-meˆme synchrones avec MC.
Nous verrons en seconde partie d’e´tude que la synchronisation des signaux multipor-
teuses est une ope´ration de´licate et qui peut s’ave´rer couˆteuse. Afin de limiter la complexite´
des modems, nous choisissons de mettre en œuvre un re´seau synchrone, c’est-a`-dire que les
symboles rec¸us par le modem MC (les modems R, resp.) en voie montante devront arriver
« synchronise´s » entre eux. Ici, deux signaux a` porteuses multiples seront dits « syn-
chronise´s » si apre`s sommation des signaux, l’orthogonalite´ entre les sous-porteuses est
pre´serve´e. Ceci sera ve´rifie´ si le de´calage temporel entre les symboles rec¸us reste infe´rieur
a` la dure´e de l’intervalle de garde. Cette condition peut eˆtre obtenue en surdimension-
nant ce dernier de manie`re a` absorber le de´calage temporel entre les signaux e´mis par les
diffe´rents modems abonne´s, en plus des trajets multiples du canal [34].
La figure 2.6 illustre ce proce´de´ en repre´sentant un e´change de symboles entre un
modem MC et deux modems de sa cellule, l’un proche, l’autre lointain. On appelle TP1
et TP2 les temps de propagation respectifs associe´s a` ces modems. Ainsi, les symboles
e´mis par MC en voie descendante sont intercepte´s par chacun des modems apre`s un
de´calage temporel propre a` chaque lien et un e´talement duˆ aux trajets multiples. Chaque
modem positionne sa feneˆtre FFT sur les symboles qu’il rec¸oit en respectant le sche´ma
de troncature propose´ figure 2.2. La voie de retour subit le meˆme de´calage temporel si
(8)Le terme « rythme » est employe´ ici de fac¸on ge´ne´rale mais sera explicite´ en seconde partie de docu-
ment.
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Fig. 2.6 – Synchronisation du re´seau par surdimensionnement de l’intervalle de garde
bien qu’apre`s un cycle de transmission, les signaux en provenance des diffe´rents modems
accusent une dispersion temporelle ∆ = 2(TP2−TP1)+τmax, ou` τmax repre´sente l’e´talement
de la re´ponse impulsionnelle en voie montante. Comme le montre la figure, l’orthogonalite´
est alors conserve´e si l’intervalle de garde reste supe´rieur ou e´gal a` ce de´calage. Le pire
cas est atteint lorsque le premier modem est situe´ a` coˆte´ du modem central, soit TP1 = 0,
et que le second se trouve en bordure de cellule, soit TP2 = TPmax . L’intervalle de garde
doit alors eˆtre dimensionne´ tel que,
Tg ≥ 2dmax
ν
+ τmax , (2.20)
avec dmax la distance maximale se´parant le modem MC d’un modem M ou R, et ν la
ce´le´rite´ de l’onde dans le mate´riau qui constitue les lignes.
Notons qu’il est cependant possible d’utiliser un intervalle de garde plus court en s’ar-
rangeant pour que chaque modem e´mette ces signaux sur la voie montante de telle fac¸on
qu’ils arrivent tous avec un retard TPmax au modem central. L’inte´reˆt est bien entendu de
re´duire la perte d’efficacite´ spectrale lie´e a` la solution propose´e. Cette approche ne´cessite
que chaque modem estime la distance qui le se´pare de son modem de re´fe´rence MC ou R.
Dans un re´seau statique comme le noˆtre, ce proce´de´ est tout a` fait envisageable et pourra
constituer une ame´lioration potentielle du syste`me. Cependant, notons que la perte d’effi-
cacite´ spectrale due a` l’insertion de l’intervalle de garde reste faible meˆme avec la solution
initiale, comme on le verra pre´cise´ment par la suite.
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2.2.1.6 Mode de reconfiguration du re´seau
Les paragraphes pre´ce´dents ont permis d’apporter des solutions a` la synchronisation et au
partage des ressources dans le re´seau. Les principes expose´s, notamment ceux concernant
le partage des ressources, supposent cependant que l’on se situe sur un point d’e´quilibre
du re´seau, c’est-a`-dire a` nombre d’utilisateurs constant et pour un e´tat du canal donne´.
Reste alors a` de´finir la proce´dure a` suivre lorsqu’un nouvel utilisateur de´sire s’inse´rer dans
le re´seau, et la manie`re dont le re´seau se re´organise lorsque son e´tat change.
Nous proposons une fac¸on simple de modifier l’organisation du re´seau en fonction des
e´volutions qu’il subit en de´finissant une pe´riode de reconfiguration. A` chaque de´but de
nouvelle pe´riode, le modem central communique alors les parame`tres de configuration aux
modems concerne´s, recalcule´s en fonction du nouvel e´tat du re´seau : arrive´e ou de´part d’un
utilisateur, changement de re´ponse du canal ou de niveau de bruit, etc. Cela sous-entend
d’une part que tout nouvel utilisateur ne peut commencer a` communiquer qu’en de´but de
pe´riode suivante, et d’autre part que les changements de re´ponse du canal ont une pe´riode
bien supe´rieure a` la pe´riode de reconfiguration pour ne pas avoir de modification brutale
de l’e´tat du canal pendant un e´tat de configuration donne´. Dans la suite, on notera Tconf
cette pe´riode de reconfiguration. Nous verrons que cette donne´e va influencer le choix de
la structure des trames mises en place.
2.2.2 Choix des parame`tres
2.2.2.1 Contraintes lie´es au canal
En tant que modulation multiporteuse, le dimensionnement du syste`me SS-MC-MA de´pend
des parame`tres du canal, a` savoir de la dure´e de l’e´talement des retards de la re´ponse im-
pulsionnelle et du temps de cohe´rence du canal lie´ a` l’effet Doppler. L’e´talement des retards
donne une borne minimale a` la taille Tg de l’intervalle de garde et le temps de cohe´rence
donne une borne maximale a` la dure´e Ts des symboles. Pour ce qui est du canal CPL,
nous avons vu au paragraphe 1.2.1 qu’aucun effet Doppler n’e´tait a` prendre en compte, et
que le canal pouvait eˆtre conside´re´ invariant pendant plusieurs secondes, voire plusieurs
minutes. On peut donc dire que les variations temporelles du canal ne constituent pas
un facteur limitant a` la valeur de Ts. D’autre part, le re´sultat des campagnes de mesures
entreprises par EDF donnent une valeur maximale de l’e´talement des retards de 5 µs.
L’intervalle de garde devra donc eˆtre de dure´e supe´rieure a` cette valeur. Pour limiter la
perte d’efficacite´ spectrale qu’il engendre, on retiendra alors que Ts doit eˆtre choisie telle
que
Ts  Tg . (2.21)
D’autre part, rappelons que la largeur de la bande pressentie pour les communications
CPL outdoor est de l’ordre de B = 20 MHz.
2.2.2.2 Contraintes lie´es a` la synchronisation du re´seau
Nous avons fait le choix d’un re´seau globalement synchrone qui implique un surdimen-
sionnement de l’intervalle de garde e´gal au temps de propagation aller-retour maximal
au sein d’une cellule, soit 2TPmax . D’apre`s les ge´ne´ralite´s pre´sente´es dans les paragraphes
1.1.2 et 1.2.1.1, le rayon d’une cellule ne devrait raisonnablement pas de´passer les 500
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me`tres. Compte tenu de la vitesse moyenne de propagation des ondes sur les lignes, soit
ν =
√
0, 4 · c (cf. 1.2.1.2), le surdimensionnement atteint alors 5 a` 6 µs. La dure´e minimale
de l’intervalle de garde s’e´le`ve donc a` 11 µs.
2.2.2.3 Contraintes lie´es a` la ge´ne´ration du signal
Si, comme nous venons de le voir, la cohe´rence temporelle du canal n’est pas un crite`re a`
faire valoir dans le dimensionnement des symboles, les contraintes d’imple´mentation vont
par contre avoir un effet limitatif a` ce niveau. En effet, puisque le syste`me doit communi-
quer sur un canal a` bande limite´e, l’augmentation de la taille des symboles s’accompagne
d’une augmentation du nombre de sous-porteuses du spectre, et par la meˆme de la taille
de la FFT utilise´e pour le ge´ne´rer. Pour que le couˆt de mise en œuvre ne devienne pas
prohibitif, il convient alors de limiter la dure´e Ts des symboles. A cela` il faut ajouter que
les algorithmes FFT fonctionnent classiquement avec des vecteurs d’entre´e dont la taille
est une puissance entie`re de 2.
Par ailleurs, le signal a` porteuses multiples que nous cherchons a` construire peut direc-
tement eˆtre ge´ne´re´ en premie`re fre´quence interme´diaire entre 0 et 20 MHz, en pre´voyant
quelques porteuses de garde pour ne pas e´mettre sur les fre´quences basses du spectre. On
e´vite ainsi toute ope´ration de transposition fre´quentielle et l’utilisation de deux conver-
tisseurs nume´rique-analogiques. Pour obtenir un tel signal, diffe´rentes me´thodes existent,
parmi lesquelles on retrouve l’utilisation d’une transforme´e de Fourier de taille double.
Son principe consiste a` ge´ne´rer le signal re´el a` N sous-porteuses en utilisant une FFT
d’ordre 2N dont l’entre´e pre´sente une syme´trie hermitienne artificiellement construite a`
partir des N e´chantillons fre´quentiels du signal analytique. En re´ception, les ope´rations
sont inverse´es : le signal re´el e´chantillonne´ alimente l’entre´e d’une double FFT dont on ne
garde en sortie que les N e´chantillons correspondant aux fre´quences positives, c’est-a`-dire
au signal analytique. Le de´tail pre´cis de cette me´thode nume´rique est pre´sente´ en annexe
A. Sa mise en œuvre doit eˆtre prise en compte dans le dimensionnement des symboles, et
notamment Ts doit eˆtre choisi de fac¸on a` conserver un ordre 2N de FFT raisonnable.
2.2.2.4 Dimensionnement
Le dimensionnement du syste`me en fonction des contraintes expose´es dans les sections
pre´ce´dentes est re´sume´ dans le tableau 2.2. L’intervalle de garde a e´te´ volontairement
rallonge´ par rapport a` la valeur minimale requise pour s’affranchir des cas pathologiques
d’e´talement de re´ponse impulsionnelle ou de temps de propagation plus longs que pre´vus.
Un nombre de sous-porteuses e´gal a` 2048 permet alors de limiter la perte d’efficacite´
spectrale a` 12,8 %. En ce qui concerne l’utilisation de porteuses de garde, leur nombre
pourra varier en fonction des contraintes pre´cises de limitation de bande. On conside`rera
par la suite que 110 sous-porteuses seront e´teintes dans la partie basse du spectre et 18
autres dans sa partie haute pour limiter la puissance en dec¸a` de 1 MHz et au-dela` de
20 MHz. Il n’est cependant pas exclu d’utiliser quelques sous-porteuses dans la bande
[9 − 140] kHz de´die´e aux CPL a` bande e´troite (cf. figure 1.6) afin d’e´changer quelques
informations a` bas de´bit. Enfin, a` ce stade de l’e´tude, la longueur des codes d’e´talement
reste libre dans la limite de L = 64  N . Le spectre SS-MC-MA posse`dera donc 30 blocs
de sous-porteuses utiles au minimum.
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Tab. 2.2 – Parame`tres du syste`me SS-MC-MA
Fre´quence syste`me — fe = B 20 MHz
Dure´e d’un e´chantillon — te = 1/Fe 0,05 µs
Nombre de sous-porteuses — N 2048
Espacement interporteuses — ∆f = fe/N 9,77 kHz
Nombre d’e´chantillons consacre´s a` l’intervalle de garde — D 300
Dure´e de l’intervalle de garde — Tg = D × te 15 µs
Dure´e utile d’un symbole — Ts = 1/∆f = N × te 102,4 µs
Dure´e totale d’un symbole — Ts + Tg 117,4 µs
Longueur des se´quences d’e´talement — L variable ≤ 64
Bien entendu, les valeurs qui sont donne´es ici sont celles qui caracte´risent le signal
analytique. Le signal re´el ge´ne´re´ est quant a` lui e´chantillonne´ a` la fre´quence 2fe = 40 MHz
pour respecter le the´ore`me d’e´chantillonnage. Pour le construire, une FFT d’ordre 4096
est finalement utilise´e, ce qui reste une taille acceptable compte tenu des performances
des plateformes de prototypage actuelles.
Notons enfin que les normes d’e´mission et notamment les bandes interdites n’ont pas
e´te´ prises en compte ici. Une e´tude mene´e dans [59] a montre´ la ne´cessite´ de recourir a`
des filtres notchs pour limiter suffisamment la puissance dans les bandes interdites sans
avoir a` e´teindre un nombre trop important de sous-porteuses.
2.2.2.5 Mise en place des trames
Les choix e´tablis dans les paragraphes pre´ce´dents sur l’organisation des e´changes dans
le re´seau conduisent a` une structure de trame telle que celle propose´e figure 2.7 [60]. La
mise en œuvre des modes de se´paration entre cellules et de duplexage des voies montante
et descendante conduit a` un partage temporel de chaque trame en 4 slots de´signe´s par
les sigles TMC-D, TMC-U, TR-D et TR-U, « T » signifiant « trame », « MC » et « R »
spe´cifiant la cellule dans laquelle a lieu la communication, et « D » et « U » de´signant le
sens downlink et uplink de celle-ci. Les dimensions de chaque slot sont a priori fixe´es a` 64
symboles mais peuvent eˆtre amene´es a` e´voluer au cours de la communication en fonction
des besoins en de´bit en voie montante ou descendante de chaque cellule.
Par ailleurs, les trames sont regroupe´es en supertrames pendant lesquelles le canal
est conside´re´ invariant, le nombre d’utilisateurs et le partage des ressources fige´s. Cette
organisation permet de ve´rifier le principe de pe´riode de reconfiguration e´voque´ au para-
graphe 2.2.1.6. La dure´e d’une supertrame correspond alors a` la dure´e de la pe´riode de
reconfiguration Tconf. Ainsi, on conside`rera que le modem central ou le re´pe´teur d’une
cellule donne´e sera en mesure de remettre a` jour les parame`tres du re´seau en de´but de
chaque supertrame. En particulier, la prise en compte d’un nouvel entrant sur le re´seau
ne sera effective qu’en de´but de supertrame.
Enfin, pour satisfaire les besoins en terme de synchronisation, d’estimation du canal
et d’estimation des bruits et brouilleurs, e´voque´s dans les sections pre´ce´dentes, un certain
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Fig. 2.7 – Structure des trames mises en place dans le re´seau CPL
nombre de symboles spe´cifiques de´die´s a` ces fonctions ont e´te´ ajoute´s au sein des trames.
Ces symboles sont des donne´es pilotes dont voici les caracte´ristiques principales :
– Un symbole connu « A » est inse´re´ en teˆte de chacun des deux slot des voies descen-
dantes pour toutes les trames de la supertrame. Ce symbole sera exploite´ pour la
synchronisation des modems abonne´s et des re´pe´teurs. Il servira aussi a` l’estimation
des canaux des voies descendantes.
– Une se´rie de symboles « B » est transmise a` la suite de chaque symbole « A » de la
premie`re trame. Ces symboles ont pour roˆle l’estimation des bruits et des brouilleurs
des voies descendantes par les modems abonne´s et les re´pe´teurs.
– Une se´rie de symboles « C » est transmise en enteˆte des slots des voies montantes
de la premie`re trame de la supertrame. Ces symboles servent a` l’estimation du canal
de ces voies par le modem central ou les re´pe´teurs. Autant de symboles C qu’il y a
de canaux a` estimer sont ne´cessaires.
– Une se´rie de symboles « D » est transmise a` la suite des symboles « C ». Ces sym-
boles sont de´die´s a` l’estimation des bruits et des brouilleurs des voies montantes.
On ve´rifie que les symboles de synchronisation, soient les symboles « A », ne sont
inse´re´s que dans les trames des voies descendantes, les re´cepteurs des voies montantes e´tant
de´ja` synchronise´s. Par ailleurs, l’estimation du canal des voies montantes n’est effectue´e
qu’une seule fois par supertrame, ce qui est cohe´rent avec le fait que le canal est conside´re´
invariant pendant une pe´riode Tconf. La meˆme remarque est a` faire concernant l’estimation
des bruits en voies montantes et descendantes. D’apre`s les caracte´ristiques du canal, une
supertrame peut alors raisonnablement compter plusieurs dizaines de trames. La pre´sence
du symbole « A » est quant a` elle ne´cessaire en de´but de chaque trame afin de pouvoir
rafraˆıchir la synchronisation, comme cela sera de´taille´ dans le chapitre suivant. Ce symbole
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servant de la meˆme manie`re a` tous les abonne´s, il s’agira d’un symbole non-e´tale´, a` savoir
un symbole OFDM classique.
Pour finir, pre´cisons que des e´changes de donne´es sont ne´cessaires entre les modems
abonne´s et le modem central a` chaque reconfiguration du re´seau. En particulier, tout
nouvel entrant dans le re´seau doit proce´der a` une requette aupre`s du modem central pour
s’identifier et eˆtre pris en compte en de´but de la prochaine supertrame. Les proce´dures
re´gissant ces e´changes d’information sortent du cadre de cette the`se et seront suppose´es
maˆıtrise´es dans la suite du document.
2.3 La chaˆıne de transmission nume´rique
A l’issue de ce chapitre, nous disposons des e´le´ments ne´cessaires a` la mise en place de la
chaˆıne de communications nume´riques sur laquelle vont pouvoir eˆtre mene´es les investi-
gations des chapitres suivants. Sur les figures 2.8 et 2.9 sont repre´sente´s les synoptiques
des chaˆınes de transmission en voie montante et descendante au sein d’une cellule donne´e.
Pour ne pas surcharger les figures, un seul bloc de sous-porteuses a e´te´ attribue´ a` chaque
utilisateur, bien que chacun d’entre eux puisse en pratique recevoir plusieurs blocs.
2.3.1 Transmission en voie descendante
Dans le cadre d’une transmission en voie descendante, le modem central, ou encore le
re´pe´teur, joue le roˆle de l’e´metteur, et chaque modem abonne´ celui de re´cepteur. En
e´mission, les donne´es a` destination de chaque utilisateur sont tout d’abord code´es et
entrelace´es de manie`re a` pre´venir les erreurs introduites lors de la transmission sur le
canal de propagation. D’apre`s l’e´tude de l’environnement de bruit pre´sente´e au chapitre
1, nous savons que les lignes e´lectriques sont perturbe´es par diffe´rents types de bruits parmi
lesquels le bruit impulsif tient une part importante. Par analogie avec les syste`mes xDSL,
qui doivent e´galement lutter contre les phe´nome`nes de bruits impulsif, nous choisissons
d’utiliser le meˆme type de codage de canal que celui spe´cifie´ dans la norme VDSL. Il s’agit
d’un code de Reed-Solomon dont les mots de codes sont de´finis dans le corps de Galois
GF(256) et de parame`tres (240, 224, t = 8). Autrement dit, le codeur ge´ne`re des mots de
code de 240 octets dont 2t = 16 sont des octets de redondance, et posse`de une capacite´
de correction de t = 8 octets sur 240. Pour offrir une meilleure re´partition des erreurs,
ce code est combine´ a` un entrelaceur convolutif, oriente´ octets e´galement [61]. Rappelons
que les codes de Reed-solomon sont particulie`rement performants dans la correction de
paquets d’erreurs, situation adapte´e a` notre contexte puisque les bruits impulsifs viennent
pre´cise´ment corrompre le flux de donne´es transmises par paquet de bits.
En sortie de l’entrelaceur, les donne´es de chaque flux sont ensuite associe´es a` des
symboles de constellation par l’ope´ration de codage binaire a` symbole, ou mapping. Les
modulations nume´riques utilise´es sont celles des normes xDSL. Il s’agit de modulations
d’amplitude en quadrature, 2b-QAM avec b ∈ [2 : 10], dont les constellations modifie´es
permettent de basculer simplement d’une constellation donne´e a` une constellation d’ordre
plus e´leve´ ou plus faible [61]. En sortie de chaque organe de mapping, on obtient les
matrices Xu, u ∈ [1 : U ], contenant les donne´es a` destination de chaque utilisateur.
Vient ensuite l’ope´ration d’e´talement de spectre qui multiplie chaque symbole de
constellation par une se´quence d’e´talement pour permettre leur transmission en paralle`le
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Fig. 2.8 – Chaˆıne de communications mise en œuvre en voie descendante
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sur un meˆme jeu de sous-porteuses. Les se´quences d’e´talement utilise´es sont les se´quences
orthogonales de Walsh-Hadamard de longueur L. On suppose ici que chaque bloc d’e´tale-
ment utilise la meˆme longueur de se´quence. Nous verrons dans le dernier chapitre qu’il
est cependant inte´ressant de rendre ce parame`tre variable. L’e´criture mathe´matique du si-
gnal en sortie des blocs d’e´talement est simplement obtenue par multiplication matricielle,
CXu, en rappelant que C est la matrice contenant les codes d’e´talement (cf. paragraphe
2.1.2.1).
Les matrices des symboles e´tale´s ainsi obtenues sont alors multiplie´es par des se´quences
d’embrouillage. On rappelle que l’ope´ration d’embrouillage a e´te´ spe´cifie´e lors de l’e´labo-
ration du syste`me afin de se´parer les messages de cellules R adjacentes. On utilisera des
se´quences PN (pseudo-noise) de longueur identique a` celle des codes d’e´talement, chaque
cellule posse´dant sa propre se´quence. La matrice d’embrouillage associe´e a` une cellule
q est note´e W q et consiste en une matrice diagonale dont les e´le´ments sont ceux de la
se´quence PN utilise´e dans la cellule. Ajoutons enfin que dans le cas de communications
au sein d’une cellule MC, l’ope´ration d’embrouillage n’est pas ne´cessaire et l’on a W = I.
Une fois les symboles e´tale´s et embrouille´s, la re´partition des bribes de chaque utilisa-
teur sur l’ensemble des sous-porteuses disponibles est mise en œuvre par l’interme´diaire
d’un entrelaceur fre´quentiel. En outre, la mise a` ze´ro des sous-porteuses non utilise´es est
re´alise´e a` ce stade de la chaˆıne. Comme nous l’avons de´ja` pre´cise´ au paragraphe 2.1.2.2,
l’action de l’entrelaceur se mode´lise par une matrice d’entrelacement D applique´e a` la ma-
trice de chip mapping M(q) qui regroupe l’ensemble des matrices W qCXu, u ∈ [1 : U ].
Le signal en sortie de l’entrelaceur s’e´crit donc DM(q). On rappelle que l’ensemble
des trois ope´rations, mapping-e´talement-entrelacement, est re´alise´ de fac¸on adaptative,
avec connaissance du canal a priori. Les me´canismes de configuration dynamique de ces
ope´rations seront pre´sente´s dans la troisie`me partie du document.
La dernie`re e´tape avant la transmission du signal consiste a` mettre en œuvre la mo-
dulation multiporteuse. Celle-ci est entreprise par utilisation d’une double IFFT de taille
2N combine´e a` l’insertion de l’intervalle de garde. Sans prendre en compte cet intervalle
de garde dans l’e´criture des signaux, le signal ge´ne´re´ s’exprime,
S(q) = F HD
W q . . .
W q
 ·
C . . .
C
 ·
X1...
XU

︸ ︷︷ ︸
M(q)
(2.22)
Enfin, le signal ge´ne´re´ est filtre´, puis transmis sur le canal CPL apre`s conversion
sous sa forme analogique. La liaison e´tant de type point-a`-multipoint, autant de canaux
que de re´cepteurs sont a` conside´rer. Les canaux utilise´s dans nos simulations sont ceux
pre´sente´s au paragraphe 1.2.1.4. Par ailleurs, e´tant donne´e l’absence de mode`le de bruit,
nous travaillerons dans un environnement perturbe´ par du bruit blanc additif gaussien
dont le niveau sera fixe´ a` -110 dBm/Hz, comme spe´cifie´ dans le paragraphe 1.2.2.
En re´ception au niveau de chaque modem abonne´, on effectue les ope´rations duales de
celles re´alise´es en e´mission en commenc¸ant par e´chantillonner et filtrer le signal rec¸u. On
note Y
(q)
u le signal nume´rique ainsi obtenu par les diffe´rents abonne´s u d’une cellule q. En
supposant la synchronisation acquise, la de´modulation OFDM, note´e IOFDM, est alors
effectue´e. On rappelle qu’elle consiste tout d’abord a` supprimer les e´chantillons de l’inter-
valle de garde, puis a` traiter les e´chantillons restant par une FFT de taille 2N . Chaque uti-
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lisateur cherche ensuite a` re´cupe´rer les symboles qui lui sont destine´s en de´sentrelac¸ant les
donne´es rec¸ues sur chaque sous-porteuse. Il suffit alors d’appliquer au signal rec¸u la matrice
transpose´e de la matrice d’entrelacement D utilise´e a` l’e´mission. Le signal re´ordonnance´
par blocs d’origine s’e´crit alors, DT FY
(q)
u . Chaque modem abonne´ ne conserve en re´alite´
que les donne´es lui appartenant, et l’on note M
(q)
u la matrice recueillie.
Comme nous le de´taillerons dans le chapitre suivant, la compensation des distor-
sions apporte´es par le canal se´lectif en fre´quence est envisageable en multipliant les
donne´es rec¸us par des coefficients d’e´galisation, calcule´s a` partir des estimations de la
re´ponse fre´quentielle du canal en fonction de la connaissance du canal au re´cepteur. On
construit alors une matrice d’e´galisation, note´e Gu, que l’on applique a` la matrice M
(q)
u .
Le de´sembrouillage des donne´es est ensuite mis en œuvre en multipliant la matrice des
symboles e´galise´s par W Hq . De meˆme, une dernie`re multiplication matricielle permet d’ef-
fectuer le de´se´talement des donne´es. La matrice de symboles re´cupe´re´e s’e´crit alors,
X˜u = C
HW Hq GuM
(q)
u (2.23)
Le de´codage de constellation, ou de´mapping, des symboles est alors entrepris au cours
duquel on cherche a` prendre une de´cision quant a` la correspondance des symboles rec¸us
avec les points des constellations utilise´es. On attribue ainsi des valeurs binaires au signal
rec¸u. L’ope´ration de de´codage de canal, combine´e au de´sentrelacement des octets, vient
finalement corriger les erreurs de de´cision. La prise de de´cision au cours du de´mapping est
effectue´e de fac¸on dure. Ce choix s’explique par la complexite´ de mise en œuvre qu’aurait
ne´cessite´ une ope´ration de de´codage souple par le de´codeur de Reed-Solomon.
Pour finir, ajoutons que l’estimation de canal, l’estimation des bruits et brouilleurs et
la synchronisation sont effectue´es en continu et en paralle`le des processus de´crits au sein
de chacun des re´cepteurs. L’estimation du canal est non seulement ne´cessaire a` la mise en
œuvre de l’e´galisation des donne´es, mais e´galement a` l’utilisation de proce´de´s de partage
dynamique du spectre entre les utilisateurs. Il est important de voir que pour cette raison,
chaque re´cepteur u devra estimer la re´ponse du canal sur toute la bande du signal et non
sur les seules sous-porteuses attribue´es a` l’utilisateur u. L’estimation des bruits permet
de calculer le rapport signal sur interfe´rences et bruits (RSIB), utile a` l’adaptation des
modulations au canal (cf. chap. 6). La connaissance du RSIB est en outre requise dans
le cadre d’un de´tecteur a` minimum d’erreur quadratique moyenne (cf. chap. 3 et 5). La
synchronisation est de fac¸on e´vidente ne´cessaire au traitement correct du signal rec¸u (cf.
chap. 3).
2.3.2 Transmission en voie montante
De fac¸on logique, la chaˆıne de transmission en voie montante est syme´trique a` celle de la
voie descendante. Les e´tapes de la chaˆıne sont identiques a` celles de´crites pre´ce´demment a`
la diffe´rence pre`s que l’on a cette fois-ci U e´metteurs correspondant aux diffe´rents modems
abonne´s connecte´s, et que le modem central, ou le re´pe´teur, joue le roˆle de re´cepteur.
On rappelle que le lien montant ne requiert aucune synchronisation puisqu’il est, par
hypothe`se, asservi par le lien descendant. Au contraire, les ope´rations d’estimation de
canal et d’estimation des bruits et brouilleurs s’ave`rent ne´cessaires, afin de proce´der a`
l’e´galisation des donne´es d’une part, et a` l’adaptation dynamique des ressources d’autre
part. A` la diffe´rence de la voie descendante, cependant, le re´cepteur doit estimer autant
de canaux qu’il existe d’e´metteur, la liaison e´tant de type multipoint-a`-point.
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Fig. 2.9 – Chaˆıne de communications mise en œuvre en voie montante
Conclusion de la premie`re partie
L’e´tude syste`me pre´sente´e dans ce chapitre a permis d’e´tablir et d’expliquer un certain
nombre de choix importants concernant la forme d’onde, les parame`tres et l’organisa-
tion des e´changes du syste`me e´tudie´. Diffe´rentes techniques de transmission, combinant
l’OFDM et l’e´talement de spectre ont e´te´ pre´sente´es. Parmi l’ensemble de ces techniques
hybrides, le choix s’est finalement porte´ sur la combinaison SS-MC-MA, faisant partie
des combinaisons utilisant plusieurs blocs de sous-porteuses. Propose´e et e´tudie´e ici pour
la premie`re fois pour ce type d’application, la technique SS-MC-MA exploite l’e´talement
de spectre a` des fins de multiplexage des donne´es et le FDMA pour le multiplexage des
utilisateurs. De part sa structure, le SS-MC-MA posse`de toute la souplesse ne´cessaire a`
l’adaptation dynamique des ressources entre les utilisateurs, tout en e´tant une solution
adapte´e a` un environnement fortement bruite´. Les caracte´ristiques du canal CPL mises
en e´vidence dans le premier chapitre ont permis de proce´der au dimensionnement de ce
syste`me. Les autres contributions originales pre´sente´es dans ce chapitre ont porte´ sur
l’organisation des e´changes dans le re´seau. Nous avons alors de´fini un re´seau centralise´
dans lequel un modem central joue le roˆle de station de base. L’utilisation de re´pe´teurs a
par ailleurs e´te´ sugge´re´e afin d’assurer les liaisons a` grande distance, conduisant ainsi au
partage du re´seau en diffe´rentes cellules. Une structure de trame, divise´e en 4 slots tem-
porels, a finalement e´te´ propose´e afin de ge´rer le duplexage et les aspects multicellulaires
dans le re´seau. Des symboles d’apprentissage de´die´s aux fonctions de synchronisation et
d’estimation de canal ont par ailleurs e´te´ spe´cifie´s.
L’ensemble de l’e´tude mene´e dans cette premie`re partie a donne´ lieu a` la re´daction
d’un rapport technique au sein du projet IDILE [60]. Dans un cadre plus ge´ne´ral, la
proble´matique lie´e a` la mise en œuvre de communications a` haut-de´bit sur courant por-
teur a fait l’objet d’une communication lors d’une confe´rence nationale [62].
Parmi la multiplicite´ des investigations qui peuvent eˆtre mene´es au sein d’un syste`me
comme celui propose´ ici, nous allons focaliser notre attention dans la suite de ce document
sur l’e´tude des processus suivants :
– des fonctions de synchronisation et d’estimation de canal dans le re´seau ;
– des fonctions d’allocation dynamique des ressources entre utilisateurs.
Ces deux points sont essentiels dans la proce´dure d’e´tablissement de la communication et
conditionnent pour beaucoup les performances du syste`me. Le proble`me de l’estimation
des bruits et brouilleurs n’est pas traite´ dans ce document. Une solution possible consiste
a` utiliser une se´rie de symboles muets permettant a` chaque modem d’e´couter tour a` tour
les bruits ge´ne´re´s sur la ligne. Ce point a fait l’objet d’une e´tude dans [59] par d’autres
partenaires du projet IDILE. Par la suite, la connaissance de l’environnement de bruit
sera suppose´e parfaite au sein des modems une fois l’e´tape de synchronisation acheve´e.
Deuxie`me partie
Proce´de´s de synchronisation et
d’estimation de canal
Chapitre 3
La re´ception des signaux a`
porteuses multiples
L
e premier chapitre de cette seconde partie constitue un pre´ambule a` l’e´tude des
proce´de´s de synchronisation et d’estimation de canal du syste`me e´tudie´. Les re´sultats
pre´sente´s permettront de de´velopper par la suite les estimateurs ne´cessaires a` la synchro-
nisation et a` la compensation des effets du canal. Nous allons commencer ce chapitre par
rappeler la forme du signal rec¸u apre`s passage dans un canal dispersif en temps. Ensuite,
nous de´taillerons les effets des erreurs de synchronisation sur le signal a` porteuses mul-
tiples rec¸u en voie descendante. Enfin, dans un dernier paragraphe, nous e´valuerons la
de´gradation des performances en fonction de ces erreurs afin de fixer les objectifs a` at-
teindre par les algorithmes d’estimation mis en œuvre par la suite. Les de´veloppements
vont eˆtre mene´s a` partir des signaux rec¸us directement en sortie de l’ope´ration de FFT,
sans prendre en compte l’ope´ration d’e´talement, de telle sorte que les re´sultats obtenus
puissent eˆtre applique´s a` tout signal de type OFDM. Le formalisme utilise´ ainsi que les
algorithmes de´crits ulte´rieurement restent donc valides quelle que soit la technique de
modulation multiporteuse utilise´e, et en particulier quel que soit le syste`me mis en œuvre
parmi ceux pre´sente´s dans le chapitre pre´ce´dent (cf. paragraphe 2.1.2.2).
3.1 Les effets d’un canal dispersif en temps
3.1.1 Expression du signal rec¸u
A` partir de la mode´lisation multitrajet adopte´e a` l’e´quation (1.7), il est possible d’e´chantil-
lonner la re´ponse impulsionnelle du canal de propagation a` la fre´quence du signal e´mis.
On obtient ainsi un vecteur ht = [h0 · · · hL−1]T compose´ des L coefficients complexes
correspondant aux L e´chantillons obtenus par interpolation. Le signal analytique rec¸u
s’exprime alors
rn =
L−1∑
l=0
hl s¯n−l + bn , (3.1)
ou` sn repre´sente les e´chantillons du signal a` porteuses multiples e´mis, bn les e´chantillons
du bruit blanc, et · repre´sente l’ope´ration de conjugaison complexe. En conside´rant l’uti-
lisation d’un intervalle de garde de D e´chantillons, les symboles e´mis s’e´crivent sous
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forme de blocs temporels tm compose´s de N + D e´chantillons. Une e´criture vectorielle
donne tm = [sm,N−D · · · sm,N−1 sm,0 · · · sm,N−1]T , avec m l’indice du bloc temporel. Si
le re´cepteur a une connaissance parfaite du rythme des e´chantillons et des symboles,
les D premiers e´chantillons de chaque bloc temporel rec¸u sont supprime´s, conforme´ment
au feneˆtrage propose´ figure 2.2. Comme D > L par hypothe`se de de´part, le vecteur
d’e´chantillons obtenus ne subit aucune interfe´rence de la part du bloc temporel pre´ce´dent.
En utilisant le fait que les D e´chantillons de cet intervalle de garde constituent une recopie
des D derniers e´chantillons de chaque symbole sm = [sm,0 · · · sm,N−1]T , le signal obtenu
s’e´crit
rm = Th · sm + bm , (3.2)
avec, Th =

h0 0 . . . . . . hL−1 . . . . . . h1
h1
. . .
. . . h2
...
. . .
. . .
...
...
. . . hL−1
hL−1
. . .
...
0
. . .
. . .
...
...
. . .
. . . 0
0 . . . 0 hL−1 . . . . . . h1 h0

, (3.3)
avec rm = [r0 · · · rN−1]T le vecteur d’e´chantillons retenus apre`s suppression de l’intervalle
de garde. La matrice de canal Th utilise´e est une matrice de Toeplitz particulie`re puis-
qu’elle est circulante par construction. Ainsi, le re´sultat du produit matriciel est le produit
de convolution cyclique des coefficients du canal par les e´chantillons du symbole sm. La
matrice Th est de dimension N ×N et de premie`re colonne v1 = [htT 0 · · · 0]T . Par pro-
prie´te´, on sait que toute matrice circulante est diagonalisable dans une base de vecteurs
propres de Fourier et ses valeurs propres ne sont autres que le re´sultat de la transforme´e
de Fourier de sa premie`re colonne [63]. Autrement dit, on peut e´crire que Th = F
HHF ,
avec H = diag (Fv1). En utilisant l’e´criture du signal multiporteuse propose´ a` l’e´quation
(2.5), le vecteur de symboles ym = [ym,0 · · · ym,N−1]T obtenu apre`s l’ope´ration de FFT
en re´ception est donc
ym = F · (F HHF ) · F Hxm + Fbm
= Hxm + b
′
m . (3.4)
Apre`s de´modulation OFDM, on retrouve donc les symboles xm,k e´mis sur chaque sous-
porteuse et affecte´s d’un facteur multiplicatif correspondant a` la valeur de la fonction de
transfert du canal prise a` la fre´quence fk, k = [0 · · ·N − 1]. Cela corrobore le principe de
base de l’OFDM, pre´sente´ au paragraphe 2.1.1, qui est de transmettre diffe´rents symboles
en paralle`le sur un jeu de sous-porteuses, chacune affecte´e par un canal localement plat
en fre´quence. Le vecteur b′m reste quant a` lui un vecteur d’e´chantillons de bruit blanc
gaussien inde´pendants et de meˆme variance puisque la transforme´e de Fourier d’un vecteur
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gaussien ne change pas ses statistiques. En remarquant que H peut aussi s’e´crire H =
diag (F N,Lht), avec F N,L la matrice de Fourier de dimension N×L, une deuxie`me e´criture
du signal a` porteuses multiples en re´ception peut eˆtre donne´e, a` savoir
ym = XmF N,Lht + b
′
m ,
= Xmhf + b
′
m , (3.5)
avec Xm = diag (xm), et hf = [H0 · · · HN−1]T . Les e´critures (3.4) et (3.5) seront toutes
deux utiles aux de´veloppements qui interviendront dans la suite du document.
3.1.2 E´galisation et estimation de canal
On de´duit des expressions pre´ce´dentes que les distorsions apporte´es par le canal peuvent
eˆtre simplement compense´es en multipliant chaque symbole ym,k obtenu sur chaque sous-
porteuse k par un coefficient complexe gk approprie´. Remarquons que l’on note gk et
non gm,k ces coefficients, car l’on suppose le canal invariant a` l’e´chelle des symboles.
En retrouve ici la notion d’e´galisation e´voque´e lors de la pre´sentation de la chaˆıne de
communications au chapitre 2. Une matrice d’e´galisation G est donc applique´e sur le
signal fre´quentiel rec¸u, soit
y˜m = GHxm + Gb
′
m , (3.6)
avec G = diag ({gk}0≤k≤N−1). Le choix des coefficients gk re´sulte de la de´rivation d’un
crite`re de re´ception donne´, tel que le crite`re du minimum d’erreur quadratique moyenne
(MMSE – minimum mean square error) ou encore le crite`re du forc¸age a` ze´ro (ZF
— zero forcing) [64]. Ainsi, l’ope´ration de convolution par un filtre adaptatif utilise´e
pour l’e´galisation du canal dans les syste`mes monoporteuses est ici re´duite a` une simple
ope´ration de multiplication complexe. On parle alors souvent de combinaison plutoˆt que
d’e´galisation. Pre´cisons cependant que la matrice G n’est diagonale que si l’on ignore
la structure du vecteur xm, au sens alge´brique du terme. C’est effectivement le cas en
OFDM, puisque xm n’a pre´cise´ment aucune structure particulie`re en tant que vecteur
de symboles ale´atoires. Au contraire, si l’on met en œuvre une ope´ration d’e´talement,
comme en mode SS-MC-MA, on donne alors a` xm une structure connue du re´cepteur et
qui doit, en the´orie, eˆtre prise en compte dans l’application du crite`re de re´ception et,
par conse´quence, dans la de´rivation de la matrice G qui en de´coule. A` titre d’exemple,
on peut citer la de´rivation du crite`re MMSE applique´ aux signaux MC-CDMA et dont
la solution a e´te´ propose´e dans [33]. En pratique, on omet souvent la structure de xm
pour obtenir des re´cepteurs simples. Nous reviendrons sur ce point dans la dernie`re partie
de ce document. Au demeurant, quel que soit le re´cepteur a` mettre en œuvre en terme
de complexite´ ou de crite`re de re´ception, la connaissance des atte´nuations du canal sur
chaque sous-porteuse du spectre est ne´cessaire pour construire la matrice G. L’enjeu reste
alors leur de´termination par la fonction d’estimation de canal.
Notons enfin que le signal OFDM peut eˆtre de´module´ en diffe´rentiel, comme cela est
propose´ dans le standard DAB (digital audio broadcasting) [65], auquel cas l’estimation
de canal n’est plus ne´cessaire. Cependant, une perte de performance de l’ordre de 3 dB
dans le cas d’une modulation de phase a` 4 e´tats, ajoute´e au fait que l’utilisation de
constellations a` plusieurs niveaux d’amplitudes ne puisse eˆtre envisage´e facilement [66],
ne rend pas cette solution adapte´e au syste`me conside´re´ ici. Nous chercherons donc a`
mettre en place une de´modulation cohe´rente pour laquelle l’estimation des atte´nuations
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du canal est ne´cessaire. Les solutions adopte´es pour cela seront expose´es dans le prochain
chapitre.
3.2 Caracte´risation des erreurs de synchronisation
Dans le paragraphe pre´ce´dent, nous avons suppose´ que le re´cepteur avait une connaissance
parfaite du rythme des e´chantillons et du de´coupage du flux de donne´es en symboles
multiporteuses. D’apre`s les hypothe`ses utilise´es dans le dimensionnement du syste`me et
du re´seau, nous avons cependant conside´re´ que seul le modem central MC avait une
connaissance parfaite de la synchronisation, et que les autres modems devaient en faire
l’acquisition. Cela sous-entend d’une part que chaque modem du re´seau ne connaˆıt pas
le de´but et la fin des symboles multiporteuses, et d’autre part qu’il dispose d’une horloge
d’e´chantillonnage qui oscille librement, et qui est par conse´quent asynchrone avec l’horloge
maˆıtre, en fre´quence et en phase. Pour un modem donne´, les inconnues sont alors le
de´calage entre la position courante de sa feneˆtre FFT par rapport a` la position optimale,
la diffe´rence de fre´quence d’e´chantillonnage avec celle utilise´e par le modem central et le
de´calage des instants d’e´chantillonnage avec ceux d’origine. Nous allons donc chercher a`
caracte´riser les distorsions engendre´es sur le signal rec¸u par ces diffe´rents types d’erreurs,
souvent de´signe´s par l’appellation ge´ne´rique d’erreur de timing ou de rythme. Dans la
suite, les notations suivantes seront adopte´es :
t =
δt
N
f =
δf
Te
p =
δp
Te
, (3.7)
avec,
δt : le de´calage temporel de la feneˆtre FFT en nombre d’e´chantillons ;
δf : l’e´cart de pe´riode d’e´chantillonnage duˆ au de´calage de fre´quence des oscillateurs ;
δp : le de´calage des instants d’e´chantillonnage duˆ a` l’e´cart de phase des oscillateurs ;
Notons qu’aucun de´calage de fre´quence porteuse n’est a` conside´rer ici puisque le si-
gnal est directement transmis en premie`re fre´quence interme´diaire. Aucune transposition
fre´quentielle n’est ope´re´e a` l’e´metteur et la fre´quence porteuse fc est e´gale a` la moitie´ de
la fre´quence d’e´chantillonnage fe. Cet aspect constitue un avantage pour notre syste`me
puisqu’il rend inutile la synchronisation de la fre´quence porteuse, d’autant plus qu’il s’agit
la` d’un point crucial du de´veloppement des syste`mes multiporteuses [67, 68].
3.2.1 Erreurs de placement de feneˆtre FFT
Commenc¸ons par e´tudier l’influence du mauvais placement de la feneˆtre FFT. Trois cas,
pre´sente´s sur la figure 3.1, sont a` conside´rer selon que la feneˆtre est en retard, en avance
de plus ou de moins (D − L) e´chantillons. Une feneˆtre en avance se caracte´rise par un
de´calage δt < 0, et inversement δt > 0 pour une feneˆtre en retard. Pour isoler les erreurs
dues a` ces de´fauts de positionnement, on conside`rera dans ce paragraphe que l’horloge de
re´ception est parfaitement synchronise´e sur celle d’e´mission, soit δf = 0.
3.2.1.1 Cas d’une feneˆtre en avance
A- Avance mode´re´e : −(D − L) < δt < 0
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Fig. 3.1 – Repre´sentation sche´matique des trois sce´narios de de´faut de placement de la
feneˆtre FFT en re´ception du signal a` porteuses multiples
Dans ce cas, les premiers e´chantillons se´lectionne´s par le feneˆtrage appartiennent a` la
portion de l’intervalle de garde qui n’est pas affecte´e d’ISI, souvent appele´e en anglais ISI-
free area. Graˆce au surdimensionnement de l’intervalle de garde, l’e´talement des retards
n’affecte en effet que les L premiers e´chantillons rec¸us laissant les (D−L) suivant vierges de
toute interfe´rence. L’expression du vecteur de symboles est alors tre`s simple a` obtenir en
repartant de l’e´quation (3.2). Le de´calage temporel de la feneˆtre induit une permutation
circulaire des colonnes de Th de |δt| lignes vers le bas. En de´finissant P la matrice de
permutation,
P (x) =

0 Ix
IN−x 0
 , (3.8)
ou` IN de´signe la matrice identite´ de taille N ×N , on obtient alors
rm = P (−δt)Th · sm + bm . (3.9)
De fac¸on e´vidente, la matrice de permutation est circulante et peut eˆtre diagonalise´e par
les matrices de Fourier. En notant Θ la matrice diagonale obtenue, l’expression du vecteur
des symboles rec¸us apre`s de´modulation OFDM s’e´crit donc,
ym = Θ(t)Hxm + b
′
m . (3.10)
La premie`re colonne de P est un vecteur de taille N dont tous les e´le´ments sont nuls sauf
celui d’indice x. Les e´le´ments de Θ sont donc le re´sultat de la transforme´e de Fourier de la
masse de Dirac de´cale´e de |δt| et e´chantillonne´e a` Te. Par proprie´te´, on a imme´diatement
Θ(x) = diag
([
1 e2pix · · · e2pi(N−1)x
])
. (3.11)
Finalement, la cyclicite´ naturelle de la transforme´e de Fourier combine´e a` la cyclicite´ ar-
tificielle introduite dans le flux d’e´chantillons permet au de´calage temporel de la feneˆtre
de se traduire par une simple rotation de phase des symboles fre´quentiels ym,k rec¸us [69].
L’angle de rotation subi par chaque symbole est ne´gatif et proportionnel a` l’indice de
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la sous-porteuse sur lequel il a e´te´ transmis. Si les coefficients fre´quentiels du canal ont
e´te´ estime´s a` partir de donne´es ayant subi le meˆme de´calage de feneˆtre, les de´phasages
propres a` chacune des sous-porteuses sont pris en compte par l’estimateur. Par voie de
conse´quence, ils seront corrige´s par la matrice G lors de la phase d’e´galisation au meˆme
titre que les de´phasages introduits par le canal. On retiendra d’ailleurs qu’il n’est pas
possible de diffe´rencier les de´phasages introduits par les de´fauts de feneˆtrage de ceux in-
trinse`ques au canal de propagation. A l’issue de l’e´tape d’e´galisation, on comprend alors
que le rapport signal sur bruit n’est pas du tout affecte´ dans ce cas pre´cis par le de´calage
de feneˆtrage.
B- Avance importante : δt < −(D − L)
Si l’on conside`re a` pre´sent que l’avance de feneˆtrage est telle que les premiers e´chantil-
lons se´lectionne´s sont issus de la portion de l’intervalle de garde destine´e a` l’absorp-
tion des trajets multiples, l’apparition de termes d’interfe´rence est alors ine´vitable. Ces
termes d’interfe´rence vont participer a` la de´gradation du rapport signal a` bruit en sor-
tie de FFT. Les calculs permettant d’obtenir l’expression du vecteur de symboles apre`s
de´modulation OFDM sont pre´sente´s en annexe B. On y conside`re un de´coupage de la
re´ponse impulsionnelle du canal en deux re´ponses successives ht1 = [h0 · · · hp−1 0 · · · 0]T
et ht2 = [0 · · · 0hp · · · hL−1]T , avec ht = htT1 + htT2 et p = D + δt + 1. La premie`re
re´ponse est compose´e des trajets participant a` l’e´talement des e´chantillons avant le de´but
du feneˆtrage et la seconde re´ponse contient les trajets intervenant apre`s le de´but du
feneˆtrage. Ces derniers sont en fait les seuls responsables de l’apparition d’interfe´rence.
Le vecteur de symboles obtenus apre`s FFT s’e´crit alors,
ym = Θ(t) (H1 + αH2) xm + Ξ ici + Ξ isi + b
′
m , (3.12)
avec H1 = diag (F N,Lht1) et H2 = diag (F N,Lht2). Comme leur appellation le laisse
sugge´rer, les vecteurs Ξ ici et Ξ isi sont les termes d’interfe´rence dus a` l’e´talement de
la re´ponse de ht2. L’apparition d’ISI est e´vidente au regard de la figure 3.1 puisque le
feneˆtrage se´lectionne des e´chantillons provenant des derniers e´chos du symbole m − 1,
c’est-a`-dire ceux engendre´s par ht2. Par ailleurs, le feneˆtrage des re´pliques du symbole
m produites par ce meˆme canal s’effectue sur moins de N e´chantillons. Cela conduit
ine´vitablement a` une perte des conditions d’orthogonalite´ entre ces re´pliques et les re´pliques
produites par ht1, et donc a` l’apparition d’ICI. Enfin, α est un facteur d’atte´nuation qui
relate la perte d’e´nergie due au fait que le feneˆtrage effectue´ ne se´lectionne que L−p < N
e´chantillons pour les trajets de ht2. En annexe B, il est montre´ que α = 1− L−pN . Le point
commun avec l’e´quation (3.10) reste la pre´sence de la matrice de rotation Θ qui affecte
les composantes utiles de la meˆme fac¸on que pre´ce´demment.
3.2.1.2 Cas d’une feneˆtre en retard
Le cas du retard de feneˆtrage est en de´finitive tre`s proche du cas de feneˆtrage avec avance
importante, puisque le vecteur se´lectionne´ va comporter des e´chantillons du symbole m+1
et va tronquer les premie`res re´pliques du symbole m. Comme pre´ce´demment vont ainsi
apparaˆıtre des termes d’ISI et d’ICI. Pour exprimer le signal en sortie de FFT, la meˆme
astuce de calcul peut eˆtre employe´e, a` savoir le partage de la re´ponse du canal en deux
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re´ponses ht = ht
T
1 + ht
T
2 avec p = δt > 0 (cf. annexe B). Le re´sultat est alors fortement
comparable a` celui de l’e´quation (3.12), soit
ym = Θ(t) (αH1 + H2) xm + Ξ ici + Ξ isi + b
′
m . (3.13)
Remarquons que le coefficient d’atte´nuation affecte maintenant les re´pliques engendre´es
par le canal ht1 puisque celles-ci sont tronque´es a` moins de N e´chantillons. Tre`s logique-
ment, α vaut alors (1 − pN ). De meˆme, les termes d’interfe´rence sont cette fois fonction
de l’e´talement de la re´ponse ht1. Enfin, la rotation des symboles de chaque sous-porteuse
est conserve´e mais a lieu dans le sens trigonome´trique puisque t est strictement positif,
contrairement au cas d’avance de feneˆtrage.
En somme, il faut retenir que tout de´calage de feneˆtre FFT induit dans le domaine
fre´quentiel une rotation de phase des symboles ve´hicule´s par chaque sous-porteuse, ro-
tation proportionnelle a` l’indice de cette sous-porteuse. Seuls les cas d’avance supe´rieure
a` D − L ou de retard engendrent une de´gradation du RSB due a` l’apparition de termes
interfe´rents de type ISI et ICI. Une e´tude plus approndie vient confirmer l’intuition que
cette de´gradation est en fait de´pendante du profil de retard du canal conside´re´ [70]. Sauf
cas exceptionnel, la plupart des canaux, et a` plus forte raison les canaux CPL (1), ont un
profil de retard de´croissant, c’est-a`-dire que les derniers trajets sont de faible puissance
compare´s aux premiers. On comprend alors qu’un cas de retard de feneˆtrage est beaucoup
plus de´favorable au SNR qu’un cas d’avance au-dela` de D−L, la contribution des termes
d’interfe´rence ainsi que la perte occasionne´e par α e´tant beaucoup plus prononce´es lors-
qu’elles proviennent de ht1 plutoˆt que de ht2. La situation interme´diaire d’avance mode´re´e
est quant a` elle tre`s confortable puisqu’elle ne connaˆıt aucune interfe´rence. Cela explique
que beaucoup de syste`mes multiporteuses conside`rent un intervalle de garde le´ge`rement
surdimensionne´ pour disposer d’une marge de manœuvre rendant l’e´tape de synchronisa-
tion des symboles moins critique.
3.2.2 Erreurs d’e´chantillonnage
Inte´ressons-nous a` pre´sent aux proble`mes de de´synchronisation des horloges d’e´chantil-
lonnage de l’e´metteur et du re´cepteur. Afin d’isoler les effets de ce de´calage d’horloge,
un de´faut de feneˆtrage nul sera conside´re´ ici, soit δt = 0. Nous allons successivement
traiter le cas de de´calage de phase et de de´calage de fre´quence de l’oscillateur local de
l’e´chantillonneur.
3.2.2.1 De´calage de phase
Le de´calage de phase des oscillateurs locaux se traduit par un de´calage des instants
d’e´chantillonnage entre l’e´metteur et le re´cepteur. Ce de´calage reste constant d’un e´chantil-
lon a` l’autre si bien qu’a` l’e´chelle d’un symbole multiporteuse entier, il apparaˆıt un de´calage
des instants marquant le de´but et la fin du symbole par rapport a` ceux d’origine. Autre-
ment dit, un de´calage de phase des oscillateurs locaux re´sulte en un de´faut de feneˆtrage
(1)La forte atte´nuation des lignes e´lectriques est en effet un facteur favorable a` l’obtention d’un profil de
re´ponse impulsionnelle fortement de´croissant.
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FFT. En tant que de´calage induit par un de´phasage, l’ordre de grandeur de l’erreur de
positionnement de la feneˆtre reste infe´rieur a` la demi-pe´riode d’e´chantillonnage, soit
|p| < 0, 5 . (3.14)
Ainsi, contrairement au de´faut de feneˆtrage traite´ pre´ce´demment, il s’agit ici d’un de´calage
d’un nombre non-entier d’e´chantillons. On comprend alors qu’en sure´chantillonnant le
signal rec¸u d’un facteur suffisamment grand pour conside´rer |p| = 1, on retrouve les
re´sultats formule´s dans les sections pre´ce´dentes, a` savoir l’apparition d’une rotation de
phase proportionnelle a` l’indice de sous-porteuse pour chaque symbole fre´quentiel rec¸u,
et la pre´sence e´ventuelle de termes d’interfe´rences. A partir d’un de´calage de feneˆtre nul,
t = 0, il n’est cependant pas possible de se retrouver dans la situation d’une avance de
feneˆtre supe´rieure a` D − L. En outre, les termes d’interfe´rence qui apparaissent pour un
retard de feneˆtre seront quasiment ne´gligeables car on sera pre´cise´ment dans le cas p  N
mentionne´ pre´ce´demment. On retiendra donc que le signal en sortie de FFT sera de la
forme,
ym = Θ(
p
Ts
)Hxm + b
′
m , (3.15)
en rappelant que p =
δp
Te
= N
δp
Ts
. Comme dans le cas d’une avance de feneˆtre mode´re´e, il
est clair que la rotation de phase induite par le de´phasage des oscillateurs est totalement
compense´e lors de l’e´tape d’e´galisation [71].
3.2.2.2 De´calage de fre´quence
Traitons a` pre´sent le cas d’un de´calage de fre´quences des oscillateurs locaux, toujours en
conside´rant un feneˆtrage parfait des symboles rec¸us, ce qui implique t = p = 0. Le signal
analogique rec¸u est alors e´chantillonne´ au pas (1+ f )Te au lieu de Te. Ainsi, en repartant
du re´sultat de l’e´quation (3.4), le signal obtenu apre`s e´chantillonnage s’exprime
rm = F˜
H(f )Hxm + bm , (3.16)
ou` F˜ (f ) est de´finie comme la matrice de Fourier modifie´e par le de´faut d’e´chantillonnage,
soit
F˜ (f ) =

1 1 · · · 1
1 e−2pi
1+f
N · · · e−2pi(N−1)
1+f
N
...
...
1 e−2pi(N−1)
1+f
N · · · e−2pi(N−1)2
1+f
N
 . (3.17)
On ve´rifie que l’on a bien F˜ (f ) = F lorsque f = 0. Finalement, le vecteur de symboles
obtenus apre`s FFT s’e´crit,
ym = F F˜
H(f )Hxm + b
′
m , (3.18)
Il suffit alors de de´velopper le produit matriciel F F˜ (f ) pour trouver l’expression du signal
en sortie de FFT. Soit Σ(f ) = {σk,l}0≤k,l≤N−1 la matrice obtenue, on a
σk,l(f ) =
1
N
N−1∑
n=0
e2pi
n
N
(
l(1+f )−k
)
. (3.19)
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Fig. 3.2 – Illustration de la ponde´ration par la fonction |D(x)| lors de l’e´chantillonnage
d’un spectre OFDM a` 16 sous-porteuses en pre´sence d’un de´calage de l’horloge f — a`
gauche, de´rive de l’e´chantillonnage de la composante utile de chaque sous-porteuse — a`
droite, contribution utile et interfe´rences lie´es a` la 13ie`me sous-porteuse.
On reconnaˆıt alors une somme de termes d’une suite ge´ome´trique qui permet finalement
d’e´crire,
σk,l(f ) = DN
(
l(1 + f )− k
)
, (3.20)
avec, DN (x) = epi
N−1
N
x · 1
N
sinpix
sin pixN
(3.21)
La figure 3.2 donne une repre´sentation fre´quentielle de l’e´chantillonnage d’un signal
OFDM a` 16 sous-porteuses selon que l’oscillateur local du re´cepteur est synchrone ou
non avec celui de l’e´metteur. La figure de gauche met en e´vidence l’e´chantillonnage de
la composante utile de chaque sous-porteuse alors que celle de droite donne l’ensemble
des composantes re´colte´es, utile et interfe´rentes, par une sous-porteuse donne´e. Comme le
sugge`re (3.20), on ve´rifie que chaque e´chantillon re´cupe´re´ est ponde´re´ par la fonction DN ,
repre´sente´e en pointille´s sur la figure de gauche et en trait plein sur celle de droite. Lorsque
le de´calage d’horloge est nul, les e´chantillons utiles de chaque sous-porteuse k sont pris au
sommet de chaque fonction DN et les e´chantillons d’interfe´rence apporte´s par les autres
sous-porteuses sont pre´leve´s sur les ze´ros de DN . Au contraire, lorsque f 6= 0, les instants
d’e´chantillonnage subissent une de´rive proportionnelle a` l’indice de sous-porteuse, si bien
que les e´chantillons se´lectionne´s voient leur puissance modifie´e suivant la loi impose´e par
DN . Ainsi, les composantes utiles sont atte´nue´es et les termes d’interfe´rences apparaissent.
Il apparaˆıt clairement que les sous-porteuses d’indices e´leve´s sont celles qui paˆtissent le
plus d’un de´calage d’horloge.
Isolons a` pre´sent les composantes utiles des termes d’interfe´rences, soit
Σ(f ) = D(f ) + Z(f ) , (3.22)
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ou` D est la matrice diagonale compose´e des e´le´ments diagonaux de Σ et Z est la matrice
de diagonale nulle contenant les σk,l, ∀k 6= l. On peut alors rapidement conclure que le
vecteur ym rec¸u s’exprime par,
ym = A(f )Θ(
N−1
N f )Hxm + Ξ ici(f ) + b
′
m , (3.23)
avec,

A(f ) = diag ([A0 · · · AN−1]) , ou` Ak = 1N
sin(pikf )
sin
(pikf
N
)
Ξ ici(f ) = Z(f )Hxm, ou` z k,l
k 6=l
(f ) = DN
(
l(1 + f )− k
)
Finalement, il apparaˆıt que chaque composante utile subit une atte´nuation et une rotation
de phase proportionnelles a` l’indice de la sous-porteuse qui lui correspond. A cela se rajoute
un terme d’ICI qui de´pend de la re´ponse fre´quentielle du canal de propagation. Il en
re´sulte alors une de´gradation du SINR (signal to interference and noise ratio) de´pendant
de l’ampleur du de´calage de l’horloge. Contrairement a` la rotation de phase, le terme
d’ICI ne peut pas eˆtre compense´ par l’e´galiseur ce qui signifie qu’un de´calage de fre´quence
d’horloge doit eˆtre corrige´ avant l’e´galisation pour obtenir les performances optimales.
3.2.2.3 De´rive de feneˆtre FFT
Nous venons de voir que pour un symbole isole´, le de´calage d’horloge d’e´chantillon-
nage e´tait responsable de l’apparition d’ICI, ne´faste aux performances du syste`me. Si
l’on conside`re maintenant une succession de symboles multiporteuses, on comprend que
l’e´chantillonnage selon une cadence asynchrone a` celle d’origine va provoquer une de´rive
progressive de la re´fe´rence de de´but de symbole. Un e´chantillonnage trop rapide, f < 0,
va peu a` peu induire une avance de la feneˆtre FFT, alors qu’un e´chantillonnage selon un
rythme trop lent, f > 0, aura tendance a` la retarder. En rappelant qu’un symbole rec¸u,
avant feneˆtrage, est constitue´ de N + D e´chantillons, on peut alors exprimer cette de´rive
apre`s re´ception de m symboles comme,
t(m) =
m(N + D) + D
N
f , (3.24)
avec t(m) ∈ R. La partie entie`re de t(m) correspond a` un de´calage de la feneˆtre d’un
nombre entier d’e´chantillons, alors que son reste peut s’interpreˆter comme un de´calage de
phase de l’horloge. En supposant que le de´calage temporel reste tel que le feneˆtrage de´bute
dans la portion libre d’ISI de l’intervalle de garde, ces deux phe´nome`nes conduisent au
meˆme re´sultat, a` savoir une rotation de phase des signaux rec¸us sur chaque sous-porteuse.
Si l’on ajoute a` cela` un de´calage initial de feneˆtre t0 de`s le premier symbole e´chantillonne´,
alors le de´calage temporel encouru par le mie`me symbole rec¸u est t(m) = t0+
m(N+D)+D
N f
et le signal obtenu en sortie de FFT s’e´crit,
ym = A(f )Θ(
N−1
N f )Θ(t(m))Hxm + Ξ ici(f , t(m)) + bm , (3.25)
avec, Ξ ici(f , t(m)) = Z(f )Θ(t(m))Hxm .
Cette expression s’obtient en combinant les re´sultats relatifs a` un de´calage de feneˆtre, a`
un de´phasage d’horloge et a` un de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage, respectivement
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donne´s par les e´quations (3.10), (3.15) et (3.23). Les meˆmes expressions peuvent eˆtre
re´e´crites pour un de´calage de la feneˆtre hors de la zone libre d’ISI, auquel cas des termes
supple´mentaires d’ISI et d’ICI doivent naturellement eˆtre pris en compte. La de´rive de
phase soule`ve un proble`me lie´ a` la compensation de celle-ci par l’e´galiseur. On comprend
en effet que l’estimation du canal doit eˆtre raffraichie tre`s re´gulie`rement afin d’inte´grer la
rotation de phase au fur et a` mesure qu’elle s’ope`re. Dans le cas contraire, l’inte´gralite´ de la
rotation ne sera pas compense´e et une erreur de phase re´siduelle sera pre´sente, entrainant
par la` une de´gradation des performances.
3.2.3 Objectifs de synchronisation
Maintenant qu’ont e´te´ identifie´s et caracte´rise´s les effets des erreurs de rythme au sein du
syste`me, nous allons proce´der a` la quantification des pertes qu’ils produisent. Le but est
d’arriver a` de´terminer la tole´rance du syste`me vis a` vis des diffe´rents types d’erreurs. Nous
allons pour cela prendre pour hypothe`se que notre syste`me arrive a` se synchroniser au
sein de la zone libre d’ISI de l’intervalle de garde, synchronisation que l’on peut qualifier
de grossie`re. Cette hypothe`se sera valide´e a posteriori dans le chapitre suivant. Ainsi,
les termes d’ICI et d’ISI introduits par un placement trop avance´ ou tardif de la feneˆtre
FFT ne sont pas conside´re´s et c’est l’expression (3.25) qui fait re´fe´rence. Deux principaux
phe´nome`nes qui peuvent influencer les performances sont donc a` retenir : la rotation de
phase des signaux et la composante d’ICI. Notons que tous deux sont conditionne´s par la
valeur du de´calage de pe´riode d’e´chantillonnage f .
3.2.3.1 Tole´rance sur le placement de feneˆtre
D’apre`s l’e´tude syste`me pre´sente´e en premie`re partie de document, nous disposons d’un
syste`me multiporteuse dont l’intervalle de garde est doublement surdimensionne´. Le temps
de propagation des trajets aller-retour a non seulement e´te´ adjoint au temps minimal
d’e´talement des retards du canal pour garantir le principe de re´seau globalement syn-
chrone, mais un allongement supple´mentaire de 4 µs a e´te´ octroye´ par se´curite´ face a`
d’e´ventuels cas de propagation pathologique. Graˆce a` ce dernier, on ge´ne`re une zone
vierge de toute ISI au sein de l’intervalle de garde qui constitue une marge tre`s confor-
table au placement de la feneˆtre FFT. Il ne s’agit donc pas la` d’un proble`me critique pour
le syste`me propose´. La portion de l’intervalle de garde libre d’ISI comporte environ 80
e´chantillons, et on retiendra qu’une avance de la feneˆtre d’une dizaine d’e´chantillons par
rapport a` sa position optimale est largement acceptable.
3.2.3.2 Tole´rance sur l’ICI
Nous commenc¸ons par traiter le cas isole´ de la de´gradation des performances en pre´sence
d’ICI due au de´calage de fre´quence d’horloge. Nous ne conside´rons pas ici la rotation de
phase e´galement cause´e par ce de´calage afin de caracte´riser la seule influence des termes
d’interfe´rence. Les effets de rotation de phase seront aborde´s dans le paragraphe suivant.
La de´gradation des performances d’un syste`me donne´, en terme de taux d’erreur binaire,
peut eˆtre quantifie´e par l’augmentation du SNR qu’il est ne´cessaire de disposer en entre´e
du module de prise de de´cision pour conserver le meˆme taux d’erreur en pre´sence des
perturbations e´tudie´es. Nous allons donc exprimer la de´gradation du SNR en sortie de
FFT a` partir de l’expression donne´e en (3.23). D’apre`s la forme de la fonction D(x) qui
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vient ponde´rer la puissance de chaque terme d’interfe´rence, il est clair que le niveau d’in-
terfe´rence et de puissance utile n’est pas uniforme selon les sous-porteuses, les fre´quences
les plus e´leve´es e´tant les plus de´favorise´es (cf. figure 3.2). On exprime alors la de´gradation
de SNR λk par sous-porteuse, soit,
λk =
E
[|Hkxk|2]
E [|bk|2] ·
E
[|bk + ξk|2]
E [|AkHkxk|2] ,
=
1
|Ak|2 ·
(
1 +
E
[|ξk|2]
N0
)
(3.26)
ou` N0 est la densite´ spectrale de puissance du bruit et ξk correspond au terme d’ICI
rencontre´ sur la kie`me sous-porteuse. D’apre`s l’e´quation (3.23), il s’e´crit,
ξk =
N−1∑
l=0
l6=k
zk,lHlxl . (3.27)
En de´veloppant, on trouve alors [69],
λk =
1
|Ak|2 ·
1 + Es
N0
·
N−1∑
l=0
l6=k
|zk,l|2|Hl|2
 . (3.28)
On s’aperc¸oit alors que la de´gradation du SNR est non seulement fonction du de´calage
f par l’interme´diaire de zk,l et Ak, mais aussi du SNR lui-meˆme. Le syste`me sera donc
d’autant plus sensible a` l’ICI que le SNR sera e´leve´. Plus pre´cise´ment, les performances
du syste`me seront limite´es par la puissance de l’ICI a` partir d’un SNR suffisamment e´leve´.
La figure 3.3 pre´sente la de´gradation de SNR observe´e sur chacune des sous-porteuses en
fonction du SNR de re´ception en conside´rant un canal gaussien, soit |Hk|2 = 1, ∀k. Le
de´faut d’e´chantillonnage est choisi e´gal a` 100 ppm, soit f = 10
−4, ce qui correspond a`
la tole´rance standard d’un oscillateur a` faible couˆt. On note en premier lieu la tendance
croissante de l’interfe´rence avec l’indice de sous-porteuse, a` l’exception des sous-porteuses
du bord de bande. Cela ame`ne par ailleurs a` remarquer que l’ICI est une fonction croissante
du nombre de sous-porteuses a` bande totale occupe´e constante [69], et qu’un syste`me
OFDM avec un nombre restreint de sous-porteuses est bien moins sensible aux de´fauts
d’e´chantillonnage. Dans notre cas, l’ICI ne peut clairement pas eˆtre ne´glige´e, la sous-
porteuse la plus perturbe´e e´tant la 2030ie`me avec une perte atteignant 22 a` 30 dB de SNR.
Autrement dit, il faut quasiment doubler le SNR pour compenser les perturbations lie´es a`
l’ICI. Afin de de´terminer la tole´rance du syste`me aux erreurs de synchronisation, trac¸ons
la fonction λk = f(f ) pour cette sous-porteuse la plus de´favorise´e, et pour diffe´rents SNR
de re´ception. Le re´sultat est donne´ figure 3.4. On conclut alors qu’il faut garantir une
pre´cision de l’ordre de quelques ppm pour que la perte de SNR ne soit que de quelques
dixie`mes de dB. Par la suite, nous prendrons comme re´fe´rence une perte de 0,1 dB, ce qui
constitue une contrainte forte.
Si l’on s’inte´resse a` pre´sent aux canaux CPL dont nous disposons, il est possible de
calculer la de´gradation correspondante a` partir de (3.28). Disposer d’un lien direct entre
le SNR et le de´faut d’e´chantillonnage pour une de´gradation donne´e e´tant cependant plus
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utile, nous proposons de tracer la courbe donnant le de´calage maximal de fre´quence que
le syste`me peut tole´rer en fonction du SNR pour une de´gradation de 0.1 dB. Comme
pre´ce´demment, on s’inte´resse au pire cas, soit la sous-porteuse connaissant la de´gradation
la plus forte. La figure 3.5 donne les re´sultats relatifs aux 4 canaux propose´s au chapitre 2.
Les re´ponses ont e´te´ normalise´es afin de pouvoir donner un sens au SNR. On note que le
syste`me est plus tole´rant aux erreurs de synchronisation lorsque sont conside´re´s les canaux
CPL plutoˆt qu’un simple canal a` bruit additif gaussien. Ceci s’explique simplement par le
fait que les sous-porteuses qui contribuent le plus a` l’interfe´rence sont celles situe´es dans la
partie haute du spectre, qui sont aussi celles qui subissent les atte´nuations les plus fortes.
Leur contribution au terme d’interfe´rence est donc minimise´e par les e´vanouissements du
canal, entraˆınant des exigences moins fortes en terme de synchronisation d’horloge. Dans
la suite de l’e´tude sur la synchronisation, les re´sultats de la figure 3.5 seront utilise´s pour
te´moigner de la qualite´ des estimateurs mis en œuvre.
3.2.3.3 Tole´rance sur la rotation de phase
Les rotations de phase, lorsqu’elles sont mal compense´es, se traduisent par une rotation
des points de constellation par rapport aux seuils de de´tection the´oriques utilise´s par le
re´cepteur. Dans notre cas, l’estimation de canal est effectue´e en de´but de trame et permet
donc de corriger la rotation des constellations qu’une seule fois par trame. De ce fait, en
pre´sence d’un de´calage d’horloge d’e´chantillonnage, meˆme minime, la de´rive de feneˆtre
d’un symbole pilote a` l’autre peut s’ave´rer proble´matique. L’angle accumule´ au cours de
la transmission de´grade les performances, d’autant plus que l’ordre de la constellation
utilise´e est e´leve´. A` la re´ception du premier symbole de trame y0, le de´phasage perc¸u
par l’estimateur de canal comprend celui engendre´ par le de´calage initial de feneˆtre t0 , le
de´phasage de l’oscillateur p et le de´phasage lie´ au de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage
f . Ainsi, pour les symboles ym rec¸us par la suite, la rotation de constellation lie´e a` ces
de´fauts est corrige´e, et le de´phasage cause´ par la de´rive temporelle reste a` conside´rer. Le
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cumul de l’angle de rotation induit sur la sous-porteuse k par la de´rive temporelle est
donne´e par,
φk(m) = 2pi
m(N + D) + D
N
kf . (3.29)
Cette expression nous donne donc la rotation subie sur une sous-porteuse donne´e en fonc-
tion de la pre´cision de l’oscillateur local. En conside´rant des slots temporels de longueur
64 comme ceux propose´s au chapitre 3, on sait qu’il s’e´coule m = 2× 64 symboles entre le
de´but et la fin de la communication entre un modem et son correspondant. On comprend
alors qu’un de´calage infime de fre´quence d’e´chantillonnage peut entrainer des erreurs im-
portantes en fin de slots temporel. La pre´cision angulaire requise est d’autre part d’autant
plus forte pour les sous-porteuses de la partie haute du spectre.
Il est inte´ressant de faire le lien entre la rotation de phase et les ordres de modulation
utilise´s. Il est en effet clair que des constellations a` haute efficacite´ spectrale demanderont
une pre´cision angulaire des seuils de de´cision de l’ordre du dixie`me de degre´, alors que
des constellations plus modestes pourront offrir des performances convenables en pre´sence
d’un de´phasage de quelques degre´s. Pour e´valuer pre´cise´ment les pertes de performances
lie´es a` la rotation de constellation, utilisons le re´sultat propose´ dans [72] sur l’expression
the´orique de la probabilite´ d’erreur symbole d’une modulation MAQ-2b en fonction du
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de´phasage φ encouru,
Ps(b, φ) ≈
2b/2−1−1∑
u=−2b/2−1+1
 2b/2−1∑
v=−2b/2−1+1
21−b erfc
{√
3SNR
2b+1 − 2
×[2u + (1− 2u) cos φ + (2v − 1) sin φ]
} (3.30)
A partir de cette expression, il est possible de calculer le de´calage maximal f a` tole´rer
pour que la de´gradation de SNR soit restreinte a` une valeur donne´e. La figure 3.6 pre´sente
les courbes the´oriques obtenues par simulation pour une de´gradation de 0,1 dB avec une
longueur de trame de M = 128 symboles. Les calculs ont e´te´ effectue´s pour diffe´rents
ordres de modulation, et pour les deux indices de sous-porteuses utilise´es en bordure de
spectre d’apre`s les spe´cifications donne´es au paragraphe 2.2, soient k = 110 et k = 2030.
Les re´sultats confirment que la tole´rance sur la premie`re sous-porteuse est bien plus faible
que sur la dernie`re. De meˆme, les modulations a` faible nombre d’e´tats supportent mieux
les erreurs de phase. La diffe´rence se joue essentiellement a` fort SNR, c’est-a`-dire lorsque
le phe´nome`ne de de´phasage devient pre´ponde´rant sur l’effet du bruit. On note ainsi qu’une
MAQ-1024 sur la sous-porteuse 2030 ne´cessite une pre´cision de 2 ·10−4 ppm a` 60 dB alors
qu’une MAQ-4 tole`re un de´calage relatif de 6 ·10−3 ppm pour ce meˆme SNR. En re´fe´rence
a` l’e´quation (3.29), ces valeurs correspondent a` une rotation de 0,01 degre´s et 0,65 degre´s,
respectivement.
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L’ensemble de ces courbes met en avant des contraintes de synchronisation drastiques
qu’il faut cependant mettre en rapport avec le contexte de transmission sur les canaux
CPL. Comme nous l’avons de´ja` dit auparavant, en faisant l’hypothe`se de connaissance du
canal a` l’e´mission, on permet au syste`me d’adapter son de´bit en fonction de la re´ponse
du canal. Le SNR conditionne donc le choix de la constellation sur les diffe´rentes sous-
porteuses, et par la meˆme, la pre´cision requise pour l’oscillateur local. Ce principe de
modulation adaptative, qui sera largement aborde´ par la suite, veut que les modulations
les plus exigentes soient e´mises dans des conditions de SNR excellentes, conditions elles-
meˆmes favorables a` une bonne synchronisation. En outre, la forte de´croissance fre´quentielle
de la re´ponse des canaux CPL laisse supposer que les constellations les plus denses seront
e´mises sur la partie basse du spectre, soit celle la moins touche´e par les rotations de
phase. On peut donc penser que les contraintes re´elles ne seront pas si se´ve`res que celles
pre´sente´es ici. Ces ponde´rations devront eˆtre rappele´es lors de l’exploitation de ces courbes
en tant que re´fe´rence pour l’e´valuation de la qualite´ des estimateurs propose´s par la suite.
3.3 Conclusion
D’apre`s les conside´rations pre´ce´dentes, on conlut que le syste`me a` de´velopper doit compor-
ter un organe d’estimation de la re´ponse du canal, ainsi qu’un organe de synchronisation
du rythme. La connaissance des coefficients d’atte´nuation du canal permet de proce´der
a` l’e´galisation des donne´es rec¸ues, tandis que la re´cupe´ration du rythme permet la com-
pensation des de´fauts de placement de la feneˆtre FFT et d’e´chantillonnage du flux de
donne´es pour les modems de la voie descendante. Dans les de´veloppements effectue´s, il
a e´te´ montre´ que le placement de la feneˆtre FFT pouvait rester approximatif, pour peu
que les premiers e´chantillons se´lectionne´s appartiennent a` la portion libre d’ISI de l’inter-
valle de garde. Dans ce cas, les symboles obtenus en sortie de FFT subissent une simple
rotation de phase qui est naturellement corrige´e lors de l’e´tape d’e´galisation. Par ailleurs,
nous avons vu que la correction de la fre´quence d’e´chantillonnage e´tait incontournable
afin de limiter l’apparition d’ICI et la de´rive de la feneˆtre FFT en pre´sence d’une esti-
mation de canal non rafraichie. L’e´tude de l’impact des erreurs de synchronisation sur
les performances du syste`me a re´ve´le´ que les contraintes de re´cupe´ration de la fre´quence
d’e´chantillonnage e´taient particulie`rement drastiques. La solution qui s’impose alors re-
pose sur l’asservissement d’un oscillateur commande´ en tension (VCO — voltage controled
oscillator). Nous conside`rerons une tole´rance nominale standard de l’oscillateur de 100
ppm, et un controˆle de celui-ci par le biais d’algorithmes de synchronisation de´veloppe´s
par la suite. Leur roˆle sera de ramener la tole´rance initiale a` une valeur en concordance
avec les contraintes du syste`me. A` cet effet, des courbes de correspondance entre l’erreur
re´siduelle d’estimation et le SNR ont e´te´ introduites en fin de chapitre et seront exploite´es
comme re´fe´rence.
Chapitre 4
Synchronisation du syste`me e´tudie´
et estimation du canal
L
es chapitres pre´ce´dents ont permis de pre´senter les spe´cifications ge´ne´rales du syste`-
me et de de´terminer les objectifs de synchronisation. Au terme de ces de´libe´rations, il
apparaˆıt qu’une synchronisation des oscillateurs locaux des modems abonne´s sur celui du
modem central est incontournable. La premie`re raison provient de la ne´cessite´ de limiter
le terme d’ICI que l’on ne peut ne´gliger au vu du nombre de sous-porteuses du signal ;
la seconde est lie´e a` la l’indispensable limitation de la de´rive de feneˆtre FFT entre deux
estimations du canal. Ce chapitre a pour but de re´pondre a` cet objectif de synchronisation
en tenant compte de la structure de trame adopte´e, et en particulier de la position des
symboles pilotes. L’ope´ration d’estimation de canal sera e´galement traite´e. Nous serons
amene´s a` conside´rer deux approches concernant les algorithmes de´veloppe´s, l’une qualifie´e
d’approche fre´quentielle et l’autre d’approche temporelle. Les algorithmes seront d’abord
de´veloppe´s dans un contexte monocellulaire avant d’eˆtre e´tendus au contexte multicellu-
laire.
4.1 Description de la proce´dure ge´ne´rale
Avant de rentrer dans l’e´laboration de´taille´e de chacun des algorithmes propose´s, com-
menc¸ons par donner la proce´dure ge´ne´rale que devra suivre un re´cepteur pour se syn-
chroniser sur le re´seau. Puisqu’il s’agit de synchronisation, nous traitons implicitement le
cas de communications en voie descendante, a` destination d’un modem abonne´ ou d’un
re´pe´teur. On rappelle que la synchronisation en voie montante n’est pas ne´cessaire puisque
le re´seau est un re´seau globalement synchrone. Seule l’ope´ration d’estimation de canal doit
eˆtre mene´e dans les deux sens de communications avec des nuances qui seront mentionne´es
plus loin. Ainsi, sauf mention contraire, nous nous focalisons ici sur les proce´de´s mis en
œuvre en liaison descendante.
Le sche´ma de la figure 4.1 pre´sente l’enchaˆınement global des ope´rations effectue´es a` la
prise de ligne d’un modem du re´seau. En premier lieu, on proce`de a` la re´cupe´ration de la
re´fe´rence de de´but de symbole a` porteuses multiples de fac¸on approximative. Il s’agit d’une
synchronisation temporelle grossie`re qui peut eˆtre simplement re´alise´e par des techniques
de corre´lation de l’intervalle de garde pre´sente´es par la suite. Cette re´fe´rence nous permet
ensuite de progresser de symbole en symbole a` la recherche d’un de´but de trame. Un
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Fig. 4.1 – Principe ge´ne´rale de la proce´dure de synchronisation en OFDM
de´but de trame est marque´ par la pre´sence du symbole pilote « A ». Ce symbole e´tant
connu du re´cepteur, il peut eˆtre repe´re´ facilement, soit par corre´lation, soit parce qu’il
posse`de une structure facilitant sa de´tection. Une fois la synchronisation trame acquise, le
symbole « A » peut eˆtre exploite´ pour estimer les erreurs de synchronisation et la re´ponse
du canal. On appellera cette e´tape l’e´tape de synchronisation temporelle fine, puisque son
roˆle est de re´cupe´rer le rythme impose´ par le modem maˆıtre dans la mesure des objectifs
fixe´s au chapitre pre´ce´dent. Le rafraichissement des grandeurs estime´es est obtenu en
bouclant le traitement sur chaque symbole « A » rec¸u, encore appele´e phase de poursuite.
Enfin, de`s l’obtention d’une synchronisation suffisamment affine´e, la recherche d’un de´but
de supertrame est engage´e afin de commencer a` communiquer(1) avec le modem central,
ou, de fac¸on strictement e´quivalente, avec le re´pe´teur. On peut imaginer qu’une structure
particulie`re du symbole de de´but de supertrame en permette un repe´rage aise´. Tout au
long de ce chapitre, nous allons donc nous appliquer a` donner les solutions permettant de
suivre cette proce´dure avec succe`s. Les fonctions de synchronisation trame et supertrame
n’appellent pas d’optimisation particulie`re, et le repe´rage des symboles pilotes au sein du
flux de donne´es sera suppose´ parfait dans la suite de l’e´tude.
(1)Rappelons que par hypothe`se, un nouveau modem ne commence a` communiquer avec le modem central
ou le re´pe´teur de sa cellule qu’au de´but de la supertrame qui suit la fin de sa proce´dure de synchronisation
(cf. chapitre 2).
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4.2 Synchronisation temporelle grossie`re
Comme son nom l’indique, l’e´tape de synchronisation temporelle grossie`re concerne le po-
sitionnement approximatif de la feneˆtre FFT au sein du flux d’e´chantillons en provenance
du CAN. L’ide´e consiste a` tirer partie de la redondance apporte´e par l’intervalle de garde
en tant que pre´fixe cyclique de chaque symbole a` porteuses multiples. Plus pre´cise´ment,
la pre´sence de ce pre´fixe implique que le signal ne peut plus eˆtre conside´re´ comme un
processus blanc. On peut en effet e´crire que E [sns¯n+N ] = σ
2
s , pour sn appartenant a` l’in-
tervalle de garde, avec σ2s = E
[|sn|2] ∀n. Par construction, il existe donc une corre´lation
entre les e´chantillons de de´but et de fin de symbole qui peut eˆtre exploite´e a` des fins
de synchronisation. Un avantage de cette approche est qu’elle ne ne´cessite aucun symbole
d’apprentissage. Nous verrons cependant qu’elle ne permet pas d’obtenir une pre´cision suf-
fisante en pre´sence d’un canal dispersif en temps. Ne´anmoins, un placement meˆme grossier
de la feneˆtre FFT est impe´ratif pour que le re´cepteur puisse commencer a` de´moduler les
donne´es rec¸ues sans que celles-ci ne soient trop affecte´es de termes d’interfe´rences. Un
feneˆtrage a` cheval entre la fin d’un symbole donne´ et le de´but du suivant entrainerait par
exemple des performances de´sastreuses. Une fois ce feneˆtrage effectue´ peuvent alors eˆtre
engage´s des proce´de´s d’estimation plus performants a` partir des donne´es re´cupe´re´es dans
le domaine fre´quentiel.
La synchronisation symbole par corre´lation de l’intervalle de garde est un proce´de´ bien
connu qui a fait l’objet d’un grand nombre de travaux [73,74,75,76]. Diffe´rents estimateurs
de´rive´s du crite`re du maximum de vraisemblance (ML) ont e´te´ de´veloppe´s dans le cas de
transmissions sur canaux gaussiens [77] et sur canaux pre´sentant des trajets multiples [73].
En fonction du niveau de connaissance du canal a priori, des estimateurs de complexite´
variable ont e´te´ propose´s [76]. La prise en compte du filtrage de mise en forme (pulse
shaping) a aussi e´te´ envisage´e [74].
4.2.1 De´rivation de l’estimateur : rappels
Nous cherchons a` re´aliser une estimation du de´calage de la feneˆtre FFT par rapport a`
sa position optimale au sein du flux d’e´chantillons rec¸us en provenance du CAN. D’apre`s
les choix e´tablis quant a` la ge´ne´ration du signal a` porteuses multiples, le signal injecte´
a` l’entre´e de l’organe de FFT est un signal re´el(2). Le vecteur r des donne´es rec¸ues est
donc compose´ d’e´chantillons re´els de´livre´s a` la fre´quence 2fe. La feneˆtre mise en place
se´lectionne alors non plus N mais 2N e´chantillons parmi 2(N + D). La de´rivation du
crite`re ML pour l’estimation d’un de´calage de feneˆtrage δt sur ce vecteur d’e´chantillons
r, s’e´crit,
δˆmlt = arg max
δt
Λ(δt) (4.1)
avec Λ(δt) = ln(pr/δt) ,
(2)On rappelle en effet que le signal a` porteuses multiples est directement ge´ne´re´ en premie`re fre´quence
interme´diaire par l’interme´diaire d’une FFT de taille double (cf. paragraphe 2.2.2.3 et annexe A).
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et ou` px/z est la densite´ de probabilite´ de x sachant z. En utilisant les proprie´te´s de
corre´lation pre´sentes au sein du flux d’e´chantillons, on peut alors e´crire
Λ(δt) =
2δt+2D−1∑
n=2δt
ln(prn,rn+2N/δt) +
∑
n′ 6=n
n′ 6=n+2N
ln(prn′/δt) , (4.2)
ou` px,y/z est la densite´ de probabilite´ conjointe de x et y sachant z. La premie`re sommation
s’applique aux e´chantillons appartenant a` l’intervalle de garde et a` la fin du symbole
OFDM ; la seconde concerne les autres e´chantillons. Pour que (4.2) ait un sens, le vecteur
d’observation r doit avoir une taille minimale de 2(2N+D). Apre`s quelques manipulations
sur les densite´s de probabilite´s, on arrive finalement a` l’expression [73],
Λ(δt) ∝
2δt+2D−1∑
n=2δt
ln
(
prn,rn+2N/δt
prn/δt · prn+2N /δt
)
. (4.3)
Dans le cas d’une propagation sur canal gaussien, le nume´rateur est une distribution
gaussienne bidimensionnelle et le de´nominateur est le produit de deux distributions gaus-
siennes monodimensionnelles. En les remplac¸ant par leur expression respective [78], on
obtient,
Λ(δt) ∝
2δt+2D−1∑
n=2δt
ln
exp
(
− r
2
n−2ρ rnrn+2N +r2n+2N
2(σ2s+σ
2
n)(1−ρ2)
)
2pi(σ2s + σ
2
n)
√
1− ρ2 ·
√
2pi(σ2s + σ
2
n)
exp
(
− r2n
2(σ2s+σ
2
n)
) · √2pi(σ2s + σ2n)
exp
(
− r
2
n+2N
2(σ2s+σ
2
n)
)

∝
2δt+2D−1∑
n=2δt
(
rnrn+2N − ρ
2
(r2n + r
2
n+2N )
)
(4.4)
avec σ2n la variance du terme de bruit gaussien. Ce re´sultat fait intervenir le facteur
ρ = σ
2
s
σ2s+σ
2
n
qui peut aussi s’e´crire ρ = SNRSNR+1 . Pour une transmission sur un canal gaussien,
l’estimateur ML applique´ au flux d’e´chantillons re´els rec¸us s’e´crit donc,
δˆmlt =
1
2
arg max
d
(
Ψ(δt)− ρ
2
Φ(δt)
)
, (4.5)
avec,

Ψ(δt) =
δt+2D−1∑
n=δt
rnrn+N
Φ(δt) =
δt+2D−1∑
n=δt
r2n + r
2
n+2N
La me´trique Ψ(δt) correspond au re´sultat de la corre´lation du signal rec¸u sur 2D e´chantillons
avec ce meˆme signal de´cale´ de 2N e´chantillons. La me´trique Φ(δt) n’est autre que la puis-
sance totale porte´e par ces 4D e´chantillons. On note que l’estimateur ainsi de´veloppe´
requiert la connaissance du rapport signal sur bruit pour la de´termination du facteur ρ.
On peut s’affranchir de ce facteur en se plac¸ant a` fort ou a` faible SNR, c’est-a`-dire en
conside´rant les cas limites ρ → 1 et ρ → 0, respectivement. On obtient alors des versions
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sous-optimales de (4.5),
δˆmmset =
1
2
arg max
δt
(
Ψ(δt)− 1
2
Φ(δt)
)
, (4.6)
δˆmct =
1
2
arg max
δt
(Ψ(δt)) . (4.7)
A` fort SNR, on obtient un estimateur qui re´pond au crite`re du MMSE, tandis qu’a` faible
SNR, l’estimateur suit un crite`re de maximum de corre´lation (MC). Ce dernier est le plus
couramment exploite´, d’ou` l’appellation re´pandue de synchronisation par corre´lation de
l’intervalle de garde.
4.2.2 Mise en œuvre
Dans l’optique d’une synchronisation symbole grossie`re de de´but de communication, la
connaissance du SNR n’est pas envisageable. La recherche d’une grande pre´cision dans le
placement de la feneˆtre FFT n’e´tant pas requise a` ce stade du processus de synchroni-
sation, nous pouvons choisir de mettre en place indiffe´remment l’un ou l’autre des deux
estimateurs sous-optimaux. Puisqu’il n’implique le calcul que d’une seule me´trique, le
choix se porte sur l’estimateur MC. Une ope´ration de corre´lation glissante doit donc eˆtre
mise en place sur le flux d’e´chantillons rec¸us comme le montre la figure 4.2. La localisation
des pics de corre´lation permet alors de repe´rer les de´buts de symboles. Dans la pratique,
la corre´lation est calcule´e une fois en de´but de processus, et est ensuite actualise´e a` chaque
nouvel e´chantillon rec¸u en remarquant que,
Ψ(δt + 1) = Ψ(δt) + rn+δt+1rn+N+δt+1 − rn+δt−1rn+N+δt−1 . (4.8)
Les ressources ne´cessaires a` ces calculs sont clairement tre`s re´duites, ce qui confe`re un
avantage a` la me´thode. Comme dans tout estimateur ML, les effets du bruit peuvent eˆtre
limite´s en augmentant le temps d’observation a` plusieurs symboles successifs, pour peu
que l’erreur de positionnement δt ne varie pas. On montre alors que la nouvelle fonction
logarithme de vraisemblance s’exprime comme la somme des fonctions logarithmes de
vraisemblance propres a` chaque symbole observe´, soit [73]
Λ(δt) =
∑
m
Λm(δt) , (4.9)
ou` Λm(δt) est la fonction logarithme de vraisemblance calcule´e sur le m
ie`me symbole en
utilisant (4.4). On en de´duit que le repe´rage du maximum de corre´lation peut eˆtre effectue´
apre`s un moyennage de la fonction de corre´lation sur plusieurs symboles conse´cutifs. Dans
le cadre de notre syste`me, la de´rive temporelle provoque´e par le de´calage d’horloge ne
permet pas de garantir une erreur δt constante dans le temps. Le moyennage doit de ce
fait eˆtre limite´ a` quelques symboles pour que l’expression (4.9) reste valable.
Dans le cas d’un canal a` un seul trajet, la caracte´ristique de la fonction de corre´lation
moyenne obtenue est de forme triangulaire, comme le montre le trace´ de gauche sur la
figure 4.3. Le sommet du triangle co¨ıncide alors avec le de´but de symbole (cf. figure 4.2).
En revanche, si l’on est en pre´sence d’une propagation multitrajet, chacun des trajets va
apporter sa propre contribution a` la fonction de corre´lation. En supposant que les diffe´rents
trajets re´pondent a` des processus de´corre´le´s, le signal en sortie du corre´lateur est alors
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Fig. 4.3 – Effet des trajets multiples sur la fonction de corre´lation moyenne´e sur 10
symboles successifs. A` gauche, canal AWGN, a` droite canal a` trois trajets.
compose´ d’une somme de fonctions triangulaires, retarde´es et ponde´re´es conforme´ment a`
la re´ponse du canal. Plus pre´cise´ment, en omettant le terme de bruit, on a,
Ψ(δt) =
L−1∑
l=0
hl
δt+2D−l−1∑
n=δt−l
snsn+2N−1 , (4.10)
en rappelant que sn sont les e´chantillons e´mis. La figure 4.3 illustre de fac¸on volontairement
exage´re´e l’effet des trajets multiples sur la fonction de corre´lation globale. Si, comme sur
la figure, les trajets sont suffisamment espace´s pour que leur contribution individuelle soit
discernable, le maximum de la fonction de corre´lation correspond au temps d’arrive´e du
trajet pre´ponde´rant (cf. figure 4.3). Une telle situation rele`ve du cas d’e´cole, et en pratique,
la propagation multitrajet entraˆıne plutoˆt un e´largissement des pics de la fonction de
corre´lation re´sultante. Leur maximum ne co¨ıncide alors plus avec le de´but des symboles
et l’estimateur devient biaise´. Le biais de´pend du profil des retards du canal, le pire
cas correspondant a` un profil plat, c’est-a`-dire pour lequel tous les trajets ont la meˆme
puissance. Le de´calage re´siduel de la feneˆtre est dans ce cas e´gal a` L/2.
Dans un contexte multicellulaire comme le noˆtre, il faut en outre conside´rer les contri-
butions des signaux en provenance des cellules voisines. Remarquons que le principe de
corre´lation peut parfaitement continuer a` s’appliquer dans ce cas, puisque la pe´riodicite´
due a` l’intervalle de garde est une proprie´te´ commune a` tous les symboles du re´seau. En
notant s
(q)
n le symbole e´mis par le re´pe´teur q et h
(q)
l les coefficients du canal de la voie
descendante de chaque re´pe´teur q vers le modem M conside´re´, la fonction de corre´lation
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va alors se re´e´crire
Ψ(δt) =
Q−1∑
q=0
L−1∑
l=0
h
(q)
l
δt+2D−l−1∑
n=δt−l
s(q)n s
(q)
n+2N−1 , (4.11)
avec Q le nombre de cellules. Cette expression suppose qu’une de´corre´lation suffisante
entre les signaux en provenance des diffe´rents re´pe´teurs est observe´e afin de pouvoir
ne´gliger les termes « croise´s » du produit des sommes. A` partir de l’expression obtenue,
deux remarques peuvent alors eˆtre formule´es. D’une part, les signaux des cellules adja-
centes vont contribuer de fac¸on constructive au pic de corre´lation, puisqu’ils apportent
une information utile additionnelle au corre´lateur. D’autre part, ces contributions vont
ge´ne´rer une dispersion temporelle supple´mentaire due a` des temps de propagation et des
canaux potentiellement diffe´rents. En de´finitive, les pics de corre´lation obtenus vont eˆtre
plus marque´s mais e´galement plus e´tale´s entrainant un de´calage supple´mentaire du maxi-
mum. De plus, l’effet d’un de´calage de fre´quences d’e´chantillonnage va provoquer une
de´formation supple´mentaire de la fonction de corre´lation. Enfin, un mauvais rapport si-
gnal sur bruit contribue e´galement a` la distorsion de la fonction de corre´lation, d’autant
plus que le moyennage n’intervient que sur un nombre limite´ de symboles.
La figure 4.4 montre l’e´volution de la fonction de corre´lation en fonction des diffe´rentes
perturbations envisageables dans notre syste`me. La fonction est moyenne´e sur 10 symboles
et elle est normalise´e par la puissance du signal rec¸u. Le trace´ en gras donne la re´fe´rence
de de´but de symbole puisqu’il s’agit du re´sultat de la corre´lation sur canal gaussien. On
ve´rifie la distorsion que connaˆıt la fonction en conside´rant les effets successifs des trajets
multiples (canal AWGN ou canal Sintes8a), du de´calage d’horloge (f = 0 ou 10
−4), des
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cellules adjacentes (1 ou 4 cellules) et du niveau de bruit (SNR=0 ou 10 dB). Les canaux
Sintes0a, Sintes8a, Sintes5b et Sintes4 ont e´te´ utilise´s pour traiter le cas multicellulaire.
Le biais que connaˆıt l’estimateur est de cette manie`re bien visible et atteint, dans cet
exemple, une soixantaine d’e´chantillons re´els.
4.2.3 Performances
Nous allons a` pre´sent tester les performances de l’estimateur a` maximum de corre´lation en
fonction du SNR. La fonction de corre´lation est moyenne´e sur 10 symboles conse´cutifs et
l’erreur d’e´chantillonnage est fixe´e a` f = 10
−4, ce qui correspond au pire cas dans notre
e´tude. Les re´ponses normalise´es des canaux Sintes0a, Sintes8a, Sintes5b et Sintes4 sont
utilise´es, auxquelles on associe des temps de propagation T
(q)
p , en nombre d’e´chantillons,
et des atte´nuations individuelles A
(q)
p , choisis arbitrairement :
Cellule 1 : canal Sintes8a, T
(1)
p = 50, A
(1)
p = 1 ;
Cellule 2 : canal Sintes5b, T
(2)
p = 70, A
(2)
p = 0.9 ;
Cellule 3 : canal Sintes4, T
(3)
p = 80, A
(3)
p = 0.5 ;
Cellule 4 : canal Sintes0a, T
(4)
p = 100, A
(4)
p = 0.1.
La figure 4.5 pre´sente les histogrammes de re´partition de l’erreur re´siduelle δt en fonc-
tion du SNR dans le cas de une et quatre cellules actives. Ici, comme pour les re´sultats
pre´sente´s par la suite dans ce chapitre, le de´calage δt et les temps T
(p)
p sont relatifs a` l’en-
veloppe complexe du signal, c’est-a`-dire que l’on conside`re un e´chantillonnage du signal
complexe a` fe. Le biais de l’estimateur est clairement mis en e´vidence sur cette figure
et reste relativement inde´pendant du SNR. On note que le biais observe´ dans le cas mo-
nocellulaire est tre`s nettement infe´rieur a` celui releve´ avec quatre cellules. Ce re´sultat
est cohe´rent puisque la dispersion temporelle est bien moins importante avec une cellule
qu’avec quatre. On note par ailleurs que l’e´cart type est plus faible dans le cas multicel-
lulaire. Ceci s’explique par le fait que les symboles de chaque cellule participent de fac¸on
constructive a` la corre´lation, donnant ainsi naissance a` un pic de puissance plus e´leve´e
dont la de´tection est plus fiable.
En somme, ces re´sultats mettent en e´vidence le caracte`re grossier du placement de
feneˆtre FFT obtenu par corre´lation de l’intervalle de garde. Il est important de noter que
cette technique conduit quasiment immanquablement au cas d’une feneˆtre en retard. En
re´fe´rence a` l’e´tude mene´e au chapitre 3, il s’agit la` de la situation la plus de´favorable
en terme de niveau d’interfe´rences. Aussi, dans l’attente d’un placement plus pre´cis, est-
il pre´fe´rable d’avancer de´libe´re´ment le feneˆtrage par rapport au re´sultat de l’estimation.
Compte tenu du surdimensionnement de l’intervalle de garde, les algorithmes d’estimation
faisant suite be´ne´ficieront alors de donne´es de´pourvues d’ISI, et avec une ICI limite´e aux
seuls effets du de´calage d’horloge. Au regard des re´sultats pre´sente´s, une avance d’une
cinquantaine d’e´chantillons permet de traiter de cette manie`re la totalite´ des de´calages
de feneˆtre. Cette fac¸on de proce´der sera donc mise en œuvre par la suite, et l’on pourra
conside´rer que la feneˆtre FFT sera cale´e en le´ge`re avance sur sa position nominale a` l’issue
de cette e´tape.
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Fig. 4.5 – Distribution de l’erreur re´siduelle de placement de la feneˆtre FFT apre`s esti-
mation par corre´lation. Environnement a` 1 cellule a` gauche et a` 4 cellules a` droite.
4.3 Synchronisation fine et estimation de canal : approche
fre´quentielle
La proce´dure de synchronisation temporelle fine prend en charge le placement fin de la
feneˆtre FFT d’une part, et la correction du de´calage de fre´quence d’horloge d’e´chantil-
lonnage d’autre part. L’estimation de canal est e´galement traite´e de fac¸on conjointe aux
fonctions de synchronisation. Dans cette section, les algorithmes d’estimation vont eˆtre
de´veloppe´s dans le domaine fre´quentiel, c’est-a`-dire a` partir de l’information rec¸ue apre`s
l’ope´ration de FFT. La figure 4.6 donne la repre´sentation sche´matique du re´cepteur mis
en œuvre. Comme cela a e´te´ spe´cifie´ pre´ce´demment, la corre´lation de l’intervalle de garde
est utile au placement grossier de la feneˆtre FFT. A` la re´ception du premier symbole
« A », le re´cepteur commute en phase de synchronisation fine, mettant alors en œuvre les
algorithmes propose´s dans cette partie. On rappelle que les symboles pilotes « A » sont
exploite´s a` cet effet et que leur extraction est le re´sultat d’une phase de synchronisation
a` l’e´chelle des trames, e´tape suppose´e ici acheve´e avec succe`s. Le processus d’estimation
sera re´ite´re´ de symbole « A » en symbole « A » de manie`re a` rafraˆıchir les valeurs des
diffe´rents estime´s, et en particulier celui du de´calage d’horloge.
La mise en œuvre de la synchronisation du rythme dans le domaine fre´quentiel consti-
tue l’approche la plus couramment rencontre´e dans la litte´rature. Comme nous allons
le de´tailler par la suite, elle est base´e sur l’estimation de la rotation de phase, mise en
e´vidence par l’e´quation (3.25), par comparaison des de´phasages observe´s sur diffe´rentes
sous-porteuses [79]. La plupart des auteurs proposent pour cela d’utiliser des sous-porteuses
pilotes, exploite´es par ailleurs dans l’estimation du canal [80, 81, 82]. Le recours a` des
se´quences de´die´es, ge´ne´ralement compose´es de symboles successifs identiques, est aussi
envisage´ [83,84]. L’utilisation des sous-porteuses pilotes pre´sente l’avantage de permettre
un rafraichissement de la correction de phase de symbole en symbole, e´vitant ainsi une
de´rive de la feneˆtre FFT. La seconde approche est davantage adapte´e aux cas de trans-
missions en mode paquet. Dans ce cas, lorsque la qualite´ de l’estimation ne permet pas de
corriger le de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage de fac¸on suffisamment pre´cise, la ro-
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voie descendante, incluant les organes de synchronisation et d’estimation de canal mis en
œuvre dans le domaine fre´quentiel.
tation de phase des constellations ne peut eˆtre contenue et une compensation de la de´rive
temporelle doit eˆtre mise en œuvre sur les derniers symboles du paquet [85].
Nous proposons ici d’adapter et d’optimiser le principe de rotation de phase pour l’esti-
mation du rythme selon les contraintes de notre syste`me. L’ope´ration d’estimation de canal
sera e´galement traite´e conjointement au proble`me de synchronisation. L’un des apports de
cette e´tude par rapport aux techniques d’estimation existantes re´side dans le traitement
conjoint du placement de feneˆtre FFT, de correction de fre´quence d’e´chantillonnage et
d’estimation de canal, par utilisation d’un seul symbole pilote par trame. L’adaptation
des algorithmes propose´s au contexte multicellulaire constitue e´galement un aspect inno-
vant de ce travail. Enfin, comme nous le verrons, l’utilisation des proce´de´s propose´s dans
le contexte PLC va amener a` diffe´rentes optimisations inte´ressantes.
Dans la suite, on notera t0 le de´calage de la feneˆtre FFT a` la re´ception du premier
symbole « A ». D’apre`s l’e´quation (3.25), le signal en sortie de FFT a` la re´ception du
pie`me symbole « A » s’e´crit,
yp = A(f )Θ
(
N−1
N f
)
Θ
(
t(p)
)
Hxa + Ξ ici(f ) + bp , (4.12)
avec t(p) = t0 + p
M(N + D) + D
N
f ,
ou` xa = [x
a
0 x
a
1 · · · xaN−1] est le vecteur contenant les donne´es d’apprentissage du symbole
pilote « A ». La de´rivation d’un estimateur ML permettant l’estimation conjointe des
erreurs de synchronisation et de la re´ponse du canal conduit a` une solution beaucoup
trop complexe vis a` vis des contraintes d’implantation. A` partir de l’observation des yp
rec¸us, nous allons donc proce´der a` des hypothe`ses simplificatrices pour mettre en œuvre
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des algorithmes de complexite´ limite´e pour l’estimation de de´but de symbole, de de´calage
d’horloge et de re´ponse du canal. Les algorithmes de synchronisation seront tout d’abord
de´veloppe´s en contexte monocellulaire et l’extension au cas multicellulaire sera effectue´e
dans un second temps.
4.3.1 Estimateur de de´but de symbole
Le but est ici d’estimer le positionnement de la feneˆtre FFT plus finement que ne le permet
l’estimateur a` corre´lation utilise´ pre´ce´demment. Nous allons tout d’abord nous inte´resser
au cas d’une transmission sur canal gaussien avant d’inte´grer a` notre de´veloppement les
effets d’un canal dispersif en temps. On part de l’hypothe`se que la rotation induite par
le de´calage de feneˆtre est pre´ponde´rante sur celle provoque´e par le de´calage d’horloge, ce
qui est ve´rifie´ puisque l’on a ge´ne´ralement f  t. D’apre`s l’e´quation (4.12), la phase
du signal rec¸u ve´hicule l’information ne´cessaire a` l’estimation du de´calage de feneˆtre. Une
solution simple pour estimer t consiste alors a` comparer la phase des symboles pilotes e´mis
et rec¸us sur chaque sous-porteuse du spectre. Comme nous allons le de´tailler maintenant,
cette approche intuitive connue est en fait de´rive´e de me´thodes d’estimation de type ML.
4.3.1.1 Estimation LLS
Nous supposons dans cette partie que le signal s’est propage´ dans un environnement
uniquement perturbe´ par du bruit additif gaussien. En conside`rant de plus que le terme
d’interfe´rence Ξ ici peut e´galement eˆtre assimile´ a` du bruit gaussien, une estimation ML,
base´e sur la seule observation de la phase du signal rec¸u, est alors obtenue classiquement
en appliquant la fonction de vraisemblance gaussienne a` cette observation. On a alors,
Λ
(
t(p)
)
=
1√
2piσ2
exp
{
− 1
2σ2
[
∠yp − ∠
(
Θ
(
t(p)
)
xa
)]H [
∠yp − ∠
(
Θ
(
t(p)
)
xa
)]}
,
(4.13)
ou` ∠ est l’ope´rateur de calcul de la phase et σ2 est la variance totale de la phase des
termes d’interfe´rence et de bruit. De fac¸on classique, la maximisation du logarithme de
Λ conduit a` une estimation au sens des moindres carre´s. L’e´quation d’estimation s’e´crit
donc comme la minimisation d’une distance euclidienne au carre´, a` savoir
ˆt(p) = arg min
t(p)
∣∣∣∣∣∣ (φp − φa)︸ ︷︷ ︸
∆φp
−Ω(t(p)) ∣∣∣∣∣∣2 , (4.14)
avec,

φp = [φ0(p) φ1(p) · · · φN−1(p)]T = [∠y0(p) ∠y1(p) · · · ∠yN−1(p)]T ,
φa =
[
φa0 φ
a
1 · · · φaN−1
]T
=
[
∠xa0 ∠x
a
1 · · · ∠xaN−1
]T
,
Ω
(
t(p)
)
= [1 2pit(p) · · · 2pi(N − 1)t(p)]T .
Dans (4.14) apparaˆıt clairement le terme de diffe´rence de phase entre le vecteur de sym-
boles pilotes e´mis et rec¸u, note´ ∆φp = [∆φ0(p) · · · ∆φN−1(p)]T . Remarquons que ce
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vecteur s’exprime e´galement comme ∆φp = ∠
(
XHa yp
)
, ou` Xa = diag (xa). L’expression
(4.14) se simplifie donc de la manie`re suivante,
ˆt(p) = arg min
t(p)
N−1∑
k=1
(
∆φk(p)− 2pikt(p)
)2
,
= arg min
t(p)
N−1∑
k=1
4pi2k22t (p)− 4pi∆φkkt(p) ,
La recherche du minimum conduit finalement au re´sultat suivant,
ˆ llst (p) =
1
2pi
N−1∑
k=0
k ∆φk(p)
N−1∑
k=0
k2
, (4.15)
avec,
∆φk(p) = ∠
(
yk(p)x¯
a
k
)
. (4.16)
L’estimateur obtenu met donc en jeu les de´phasages des symboles pilotes sur chacune
des sous-porteuses, comme ce que l’on avait intuitivement envisage´. L’e´quation d’esti-
mation donne la strate´gie a` adopter pour combiner l’ensemble de ces de´phasages. Plus
pre´cise´ment, on reconnaˆıt la` un estimateur de type LLS (linear least square) qui cherche
a` de´terminer la pente de la droite qui approche au mieux les e´le´ments du vecteur ∆φp
au sens des moindres carre´s. Le de´veloppement du crite`re ML, applique´ a` l’estimation de
l’erreur de feneˆtrage par observation de la phase des signaux rec¸us, conduit donc a` un
calcul de re´gression line´aire sur les e´le´ments du vecteur ∆φp.
A` ce stade du de´veloppement, il est primordial de noter que l’estimateur LLS ainsi
de´veloppe´ subit l’ambiguite´ qui caracte´rise les valeurs des de´phasages ∆φk(p), en tant
qu’angles de´finis sur [−pi; pi[. Compte tenu des valeurs potentielles des de´calages de feneˆtre,
il est fort probable que les de´phasages pre´sents sur les sous-porteuses atteignent des valeurs
hors de l’intervalle de tole´rance, surtout pour k grand. Dans ce cas, le repliement naturel
des phases (wrapping effect en anglais) conduit a` une caracte´ristique en dents de scie des
valeurs de ∆φk(p) comme le montre la figure 4.7. Notons de plus que la pre´sence de bruit
engendre des sauts de phase sur cette caracte´ristique. Il est alors impe´ratif d’appliquer
un algorithme de de´pliement de la phase (unwrapping) afin que le calcul de re´gression
line´aire ait un sens. On peut facilement calculer que le de´pliement de phase est ne´cessaire
de`s lors que le de´calage de feneˆtre de´passe 1 e´chantillon.
Notons enfin qu’il est tentant de de´velopper un estimateur ML en conside´rant non plus
la seule phase mais e´galement le module des signaux rec¸us. Un tel estimateur, notamment
propose´ dans [86], offre en effet des performances the´oriques le´ge`rement supe´rieures a`
celles de l’estimateur propose´ ici, puisque la quantite´ d’information traite´e est augmente´e.
Cependant, sa mise en œuvre fait intervenir les fonctions harmoniques sin et cos, et se
heurte donc de fac¸on irre´me´diable aux proble`mes d’ambiguite´ de phase. Le champ d’action
de cet estimateur est donc restreint a` des de´calages de feneˆtre infe´rieurs a` l’unite´, situation
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Fig. 4.7 – Effet du repliement de phase (wrapping effect) duˆ a` l’ambiguite´ de ±pi dans le
cas d’un de´calage de feneˆtre de 5 e´chantillons sur canal gaussien pour un SNR de 0 dB.
qui ne satisfait pas nos conditions de travail. En revanche, l’estimateur que nous proposons
posse`de l’avantage d’eˆtre capable de traiter des valeurs de de´calage de feneˆtre pouvant
atteindre plusieurs dizaines d’e´chantillons. Nous verrons de plus que les performances
atteintes sont tout a` fait satisfaisantes, compte tenu des optimisations apporte´es.
4.3.1.2 Mise en œuvre sur un canal dispersif en temps
L’utilisation de l’algorithme LLS propose´, exploite´ dans le cas d’une propagation sur un
canal multitrajet, ame`ne a` diverses modifications et optimisations. La fonction de transfert
du canal doit a` pre´sent eˆtre prise en compte dans l’e´quation d’estimation, et va notam-
ment affecter les observations des de´phasages ∆φk(p). On peut pre´voir que les effets du
canal vont se re´percuter sur le re´sultat de l’estimation de deux manie`res : les de´phasages
intrinse`ques a` la fonction de transfert du canal vont d’une part s’ajouter a` ceux induits
par le de´calage de feneˆtre sur chaque sous-porteuse ; les sous-porteuses affecte´es par les
e´vanouissements profonds du canal vont d’autre part connaˆıtre une forte de´gradation de
leur SNR et, par conse´quent, pre´senter un terme de phase fortement bruite´. Les calculs
de moyenne et de variance de l’estimateur effectue´s ci-apre`s permettent de quantifier
pre´cise´ment l’impact du canal sur la qualite´ de l’estimateur.
A- Influence de la phase du canal
Pour se rendre compte de l’influence exacte des de´phasages φhk introduits par la fonc-
tion de transfert du canal, calculons l’espe´rance sur l’estime´ ˆt(p) en tenant compte de ces
de´phasages dans l’expression de yp. A` partir de l’e´quation (4.15), on obtient
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E [ˆ llst (p)] =
1
2pi
N−1∑
k=0
k E [∆φk(p)]
N−1∑
k=0
k2
. (4.17)
Nous allons nous placer dans le cas d’une erreur re´siduelle suffisamment faible pour que
les diffe´rences de phase attribue´es a` chaque sous-porteuse puissent s’e´crire,
∆φk = tan
−1
(
Im {ykx¯ak}
Re
{
ykx¯
a
k
}) ≈ Im {ykx¯ak}
Re
{
ykx¯
a
k
} . (4.18)
Cette approximation est tout a` fait le´gitime dans le cas de l’e´tude du comportement de
l’estimateur en phase de poursuite. Pour une transmission sur canal se´lectif en fre´quence et
en conservant l’hypothe`se d’interfe´rences gaussiennes introduite au de´but du paragraphe
4.3.1.1, le signal rec¸u sur chaque sous-porteuse s’exprime yk(p) = e
2pikt(p)Hkx
a
k + bk. En
supposant que les symboles d’apprentissage utilise´s sont de type BPSK et en conside´rant
les coefficients fre´quentiels du canal comme des donne´es de´terministes, on a alors
E [∆φk(p)] =
E
[
Im{e2pikt(p)Hk}
]
+ E [Im{bkx¯ak}]
E
[
Re{e2pikt(p)Hk}
]
+ E
[
Re{bkx¯ak}
] ,
=
Im{e2pikt(p)Hk}
Re{e2pikt(p)Hk}
,
≈ 2pikt(p) + φhk . (4.19)
Ainsi, en combinant les expressions (4.17) et (4.19), l’expression de l’espe´rance sur l’esti-
mation du de´calage de feneˆtre s’obtient rapidement et peut eˆtre exprime´e relativement a`
celle obtenue sur canal gaussien en utilisant l’e´quation (4.15), a` savoir
E [ˆ llst (p)] |h = t(p) +
1
2pi
N−1∑
k=0
k φhk
N−1∑
k=0
k2
,
= E [ˆ llst (p)] |awgn +
1
2pi
θh . (4.20)
L’e´quation d’estimation obtenue laisse clairement apparaˆıtre un biais θh2pi faisant intervenir
les valeurs des phases du canal. Notons par ailleurs que ce re´sultat est l’occasion de montrer
que l’estimateur propose´ est non biaise´ sur canal gaussien. Sur canal se´lectif en fre´quence,
un retard supple´mentaire est estime´, retard correspondant au retard moyen στ engendre´
par les e´chos du canal. La figure 4.8 met en e´vidence l’angle re´siduel θh = 2piστ qui re´sulte
du placement correct de la feneˆtre FFT en pre´sence d’un canal multitrajet. Si l’organe
d’estimation cherche a` compenser inte´gralement le retard estime´ afin d’annuler la pente
de la droite de re´gression, la feneˆtre FFT se verra de´cale´e d’un retard στ par rapport au
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Fig. 4.9 – Influence des e´vanouissements
profonds sur l’allure des diffe´rences de
phase observe´es
premier trajet de la re´ponse impulsionnelle. Il est donc essentiel de retrancher le biais a`
la valeur de de´calage estime´e, sous peine de placer le de´but de la feneˆtre FFT en milieu
de re´ponse impulsionnelle, situation ge´ne´ratrice de termes d’interfe´rences (cf. paragraphe
3.2.1). Le retard στ n’e´tant pas connu du re´cepteur une valeur supe´rieure doit eˆtre utilise´e
pour corriger le biais. La forte de´croissance des re´ponses impulsionnelles des canaux PLC
vont dans le sens de retards moyens faibles. En ce qui concerne la re´ponse la plus e´tale´e
dont nous disposons, a` savoir la re´ponse Sintes8a, on trouve στ de l’ordre de 7 e´chantillons.
Une marge de 10 e´chantillons, soit 0,5 µs, est alors suffisante pour s’affranchir des cas les
plus de´favorables.
En somme, il faudra corriger le placement de la feneˆtre FFT du re´sultat de l’estima-
tion LLS donne´e par l’e´quation (4.15), moins 10 e´chantillons. La feneˆtre FFT obtenue
a` l’issue de la correction connaˆıtra alors une le´ge`re avance sur sa position optimale —
typiquement quelques e´chantillons — ce qui, rappelons-le, n’est pas geˆnant compte tenu
du surdimensionnement de l’intervalle de garde. Il est bon de remarquer que cette avance
permet de justifier a posteriori que l’utilisation d’un algorithme ML global tel que celui
e´voque´ pre´ce´demment n’est pas envisageable a` cause de l’ambiguite´ de phase permanente
ge´ne´re´e par cette avance.
B- Influence des e´vanouissements profonds
Il suffit d’observer l’image de la diffe´rence de phase apre`s transmission sur un ca-
nal se´lectif en fre´quence et en pre´sence de bruit gaussien, pour comprendre que les
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e´vanouissements profonds du canal viennent de´grader la qualite´ de l’estimation. Comme
cela est mis en e´vidence sur la figure 4.9, les diffe´rences de phases obtenues sur les sous-
porteuses affecte´es d’e´vanouissements s’e´cartent de la tendance line´aire exploite´e par l’es-
timateur. Sur ces sous-porteuses, c’est en fait le bruit blanc qui vient re´gir les valeurs de la
phase puisque les symboles rec¸us peuvent se retrouver avec une puissance infe´rieure a` celle
du niveau de bruit. Il est clair que les variations de phases anarchiques qui en re´sultent, ne
permettent pas de trouver une droite de re´gression dont la pente te´moigne de fac¸on fiable
du de´calage temporel de feneˆtre FFT. En revanche, les diffe´rences de phases calcule´es sur
les sous-porteuses be´ne´ficiant d’un SNR e´leve´ conservent une tendance line´aire pouvant
servir a` l’estimation.
Ce principe, expose´ ici de fac¸on heuristique, peut eˆtre valide´ par le calcul de la variance
de l’estimateur sur canal multitrajet. En repartant de l’e´quation d’estimation (4.15), on a
var [ˆ llst (p)] =
1
4pi2
N−1∑
k=0
k2 var [∆φk](
N−1∑
k=0
k2
)2 , (4.21)
On utilise ici le fait que l’espe´rance des termes croise´s du carre´ de la somme sont nuls,
ce qui se justifie par le fait que les de´phasages observe´s sont perturbe´s par des processus
ale´atoires gaussiens centre´s inde´pendants. La variance de l’observation des de´phasages
doit alors eˆtre e´value´e. L’e´quation (4.19) donnant l’espe´rance du de´phasage observe´, reste
alors a` calculer son moment d’ordre 2, a` savoir,
E
[
∆φ2k
]
= E
[
Im {ykx¯ak}2
Re
{
ykx¯
a
k
}2
]
,
=
E
[
Im
{
Hke
2pikt(p) + bkx¯
a
k
}2]
E
[
Re
{
Hke2pikt(p) + bkx¯
a
k
}2] ,
=
ρ2k sin
2(2pikt(p) + φ
h
k) + E
[
Im {bk}2
]
ρ2k cos
2(2pikt(p) + φhk) + E
[
Re {bk}2
] , (4.22)
en posant Hk = ρke
φhk . En utilisant les de´veloppements limite´s au premier ordre des
fonctions sin et cos, on a, pour 2pikt(p)  1,
E
[
∆φ2k
] ≈ ρ2k(2pikt(p) + φhk)2 + σ2
ρ2k + σ
2
,
≈ (2pikt(p) + φhk)2 + 1snrk , (4.23)
pour snrk  1, et en rappelant que σ2 est la variance du terme global d’interfe´rences et
de bruit, suppose´ gaussien. Les re´sultats sur les sommes de se´ries nume´riques permettent
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finalement d’exprimer la variance de l’estimateur comme suit,
var [ˆt(p)] ≈ 1
4pi2
N−1∑
k=0
k2
snrk(
N
6
(N + 1)(2N + 1)
)2 ,
∝ 9
4pi2N6
N−1∑
k=0
k2
snrk
. (4.24)
Dans le cas d’un canal plat en fre´quence, notons que cette expression se simplifie pour
donner,
var [ˆt(p)] ∝ 3
4pi2N3snr
. (4.25)
D’apre`s ces re´sultats, il apparaˆıt que la variance de l’estimateur est fonction du nombre
de sous-porteuses utilise´es et du SNR releve´ sur chacune d’elles. De fac¸on e´vidente, un
nombre croissant de sous-porteuses aura en effet tendance a` ame´liorer la fiabilite´ de la
re´gression. La de´pendance au SNR est quant a` elle lie´e aux perturbations de la phase
du signal rec¸u par la composante de bruit, perturbations d’autant plus marque´es que
les sous-porteuses sont fortement atte´nue´es. Cela explique les observations de la figure
4.9 et rejoint les commentaires e´mis au de´but de ce paragraphe quant a` l’influence des
e´vanouissements du canal sur la qualite´ de l’estimation.
Compte tenu de ces remarques, une solution pour s’affranchir des effets ne´fastes de
la se´lectivite´ fre´quentielle du canal, consiste donc a` ne fournir a` l’estimateur LLS que les
sous-porteuses posse´dant un fort SNR. Un nombre suffisamment grand de sous-porteuses
doit cependant eˆtre choisi afin de conserver une bonne fiabilite´ de la droite de re´gression.
Ce choix re´sulte donc d’un compromis qui sera e´tudie´ lors de la phase de simulations au
chapitre 5. A` de´faut d’avoir acce`s aux valeurs des diffe´rents SNR, l’ordonnancement des
sous-porteuses en vue de la se´lection sera effectue´ par niveau de puissance rec¸ue. Seules
les sous-porteuses be´ne´ficiant des meilleurs niveaux de puissance seront alors exploite´es
dans le processus de re´gression line´aire.
Remarquons enfin que dans le cas ge´ne´ral, la droite de re´gression obtenue ne passe
pas par l’origine. Une modification du calcul de cette droite doit alors eˆtre apporte´e
pour traiter le cas de droites quelconques. Soit H le jeu des indices des sous-porteuses
se´lectionne´es, et soit Nu = Arg {H} le nombre de ces sous-porteuses utiles. Classiquement,
l’e´quation d’estimation ge´ne´ralise´e, note´e ici GLLS (generalized LLS ), s’e´crit,
ˆ gllst (p) =
Nu
∑
k∈H
k∆φk(p)−
∑
k∈H
k
∑
k∈H
∆φk(p)
Nu
∑
k∈H
k2 −
(∑
k∈H
k
)2 . (4.26)
On ve´rifie que pour H = [−N/2, · · · , N/2], on retrouve le re´sultat de l’e´quation (4.15) a`
une translation d’indices pre`s. C’est finalement cet estimateur, combine´ a` la correction de
biais mis en e´vidence au paragraphe pre´ce´dent, qui sera mis en œuvre dans la proce´dure
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de synchronisation temporelle fine. Pour alle´ger les e´critures mathe´matiques, on de´finit
l’ope´rateur note´ grad permettant de de´crire l’ope´ration de re´gression effectue´e dans (4.26).
On a donc,
ˆ gllst (p) = gradH
[
∆φp
]
. (4.27)
4.3.2 Estimateur de de´calage d’horloge
L’estimation du de´calage de l’horloge d’e´chantillonnage doit permettre l’asservissement
du VCO dans le but de limiter les termes d’ICI et de controˆler la de´rive de la feneˆtre
FFT. En se reportant a` l’e´quation (4.12), on comprend que sous l’influence de la de´rive de
feneˆtre, deux symboles pilotes diffe´rents vont subir des rotations de phases diffe´rentes qui
vont pouvoir eˆtre compare´es afin d’extraire la valeur du de´calage d’horloge. Cette me´thode
bien connue est souvent mise en œuvre en comparant les de´phasages ope´re´s au sein des
sous-porteuses pilotes de deux symboles conse´cutifs [83]. Pour notre part, nous proposons
d’exploiter l’information porte´e par les de´phasages observe´s non pas sur deux symboles
pilotes successifs(3), mais plutoˆt sur deux symboles pilotes espace´s de M symboles, avec
M = 256 d’apre`s la structure de trame choisie. Nous verrons que ce simple retard de
M symboles, propose´ par ailleurs dans le cadre de l’estimation de fre´quence porteuse en
OFDM dans [87], permet d’atteindre des performances tre`s inte´ressantes.
4.3.2.1 Estimation LLS
L’hypothe`se clef qui permet d’appliquer le principe de comparaison des phases de deux
symboles distants de M symboles, tient au fait que le canal de propagation est suppose´
invariant a` l’e´chelle d’une supertrame du syste`me. Autrement dit, deux symboles pilotes
en teˆte de deux trames conse´cutives vont eˆtre affecte´s par le meˆme canal. En utilisant
l’e´quation (4.12), on peut alors facilement en de´duire que,
yp = Θ
(
∆t(p)
)
yp−1 + b˜p (4.28)
avec, ∆t(p) = t(p) − t(p − 1) = M(N+D)+DN f . Notons que b˜p est un terme de bruit
blanc re´sultant de la diffe´rence des deux termes de bruit blanc affectant les deux symboles
pilotes. De fac¸on similaire au cas de l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT de´veloppe´
pre´ce´demment, il est ici possible de de´river un estimateur ML a` partir de l’e´quation (4.28).
Par analogie avec les calculs du paragraphe 4.3.1.1, l’e´quation d’estimation du de´calage
de fre´quence d’horloge base´e sur l’observation de la phase de yp peut rapidement s’e´crire
comme suit,
ˆf = arg min
f
∣∣∣∣∣∣ (φp − φp−1)︸ ︷︷ ︸
∆ϕp
−Ω(∆t(p)) ∣∣∣∣∣∣2 . (4.29)
De fac¸on similaire a` l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT, la comparaison des phases
des pie`me et p+1ie`me symboles pilotes rec¸us est a` la base de l’estimation du de´faut d’horloge.
Le vecteur ∆ϕp = [∆ϕ0(p) · · · ∆ϕk(p)]T ve´hicule la diffe´rence de phase entre les deux
(3)Rappelons d’ailleurs que nous ne disposons pas de symboles pilotes conse´cutifs dans la structure de
trame choisie.
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symboles pilotes utilise´s et s’exprime aussi ∆ϕp = ∠
(
Y Hp−1yp
)
, ou` Y p−1 = diag
(
yp−1
)
.
En adaptant le re´sultat (4.15) a` la nouvelle situation, on retrouve un estimateur LLS qui
s’exprime a` pre´sent par
ˆ llsf (p) =
1
2pi
N
M(N + D) + D
N−1∑
k=0
k ∆ϕk(p)
N−1∑
k=0
k2
. (4.30)
avec,
∆ϕk(p) = ∠
(
yk(p)y¯k(p− 1)
)
. (4.31)
Le proce´de´ d’estimation consiste une nouvelle fois a` rechercher la droite de re´gression ap-
plique´e au vecteur ∆ϕp et d’en extraire la pente. Comme pre´ce´demment, l’ambiguite´ des
phases peut eˆtre leve´e en ayant recours a` un algorithme de de´pliement de phase a` appliquer
avant le calcul de re´gression line´aire. Cette e´tape est ne´cessaire lorsque l’erreur re´siduelle
sur la fre´quence d’horloge entraˆıne une de´rive de feneˆtre supe´rieure a` 1 e´chantillon, soit
pour f ≥ 1M(N+D)+D = 1, 7 ppm, ce qui est le cas de notre syste`me e´tant donne´e la
faible pre´cision des oscillateurs utilise´s. Cette remarque justifie alors que l’on n’utilise pas
un estimateur ML global, exploitant non plus seulement la phase du signal rec¸u mais
aussi son module, a` l’instar de celui e´voque´ a` la fin du paragraphe 4.3.1.1. En effet, un
tel algorithme, notamment propose´ dans [83], conduit a` une solution qui ne tole`re pas
les rotations de phases supe´rieures a` pi/2 a` cause de l’utilisation de fonctions sin et cos.
Dans notre cas, cela signifie qu’un tel algorithme ne pourrait corriger que des de´calages
de fre´quence infe´rieurs a` 1,7 ppm, ce qui n’est bien e´videmment pas suffisant. Le choix de
l’algorithme propose´, base´ sur la seule observation de la phase des signaux rec¸us, permet
au contraire de traiter la totalite´ des erreurs de fre´quence potentielles. Nous reviendrons
sur cet aspect lors de la pre´sentation des re´sultats de simulation des algorithmes propose´s.
4.3.2.2 Mise en œuvre sur un canal dispersif en temps
A` l’image des calculs de´veloppe´s au paragraphe 4.3.1.2, une e´tude sur l’espe´rance et la va-
riance de l’estimateur permet d’e´valuer l’influence d’un canal multitrajet sur l’estimation
de la fre´quence d’e´chantillonnage. Dans la suite, nous prendrons a` nouveau l’hypothe`se
d’une erreur re´siduelle suffisamment faible de manie`re a` e´crire les diffe´rences de phases
comme suit,
∆ϕk ≈ Im {yk(p)y¯k(p− 1)}
Re {yk(p)y¯k(p− 1)} , (4.32)
avec,
yk(p)y¯k(p− 1) =
(
e2pikt(p)Hkx
a
k + bk(p)
)(
e2pikt(p−1)Hkxak + bk(p− 1)
)
,
= ρ2ke
2pik∆t(p) + e2pit(p)Hkx
a
k b¯k(p− 1) · · ·
· · · + e−2pit(p−1)H¯kx¯akbk(p) + bk(p)b¯k(p− 1) , (4.33)
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en rappelant que Hk = ρke
φhk .
A- Influence de la phase du canal
De fac¸on similaire a` l’e´quation (4.17), l’espe´rance de l’estime´ au sens du LLS fait
intervenir l’espe´rance sur la diffe´rence de phase ∆ϕk. D’apre`s (4.30), on a en effet,
E
[
ˆ llsf (p)
]
=
1
2pi
N
M(N + D) + D
N−1∑
k=0
k E [∆ϕk]
N−1∑
k=0
k2
. (4.34)
Il suffit donc de de´terminer E [∆ϕk] ∀k. En utilisant (4.33), le calcul s’e´crit,
E [∆ϕk] =
E [Im {yk(p)y¯k(p− 1)}]
E [Re {yk(p)y¯k(p− 1)}] ,
=
ρ2k sin(2pik∆t(p))
ρ2k cos(2pik∆t(p))
,
≈ 2pik∆t(p) , (4.35)
et on obtient rapidement l’expression de l’espe´rance sur l’estimation de f ,
E
[
ˆ llsf
] ≈ 1
2pi
N
M(N + D) + D
∆t(p) ≈ f . (4.36)
Contrairement a` l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT, l’estimation du de´faut d’horloge
ne subit aucun biais, malgre´ les distorsions de phase introduites par le canal. Ce re´sultat
est tout a` fait cohe´rent puisque l’on compare les phases de deux symboles perturbe´s par
le meˆme canal. L’estimateur propose´ est donc non biaise´, ce qui est d’une importance
fondamentale pour obtenir un verrouillage correct de la fre´quence d’horloge.
B- Influence des e´vanouissements profonds
Inte´ressons-nous a` pre´sent a` la variance de l’estimateur LLS. L’espe´rance de l’estime´
venant d’eˆtre calcule´e, il suffit de de´terminer son moment d’ordre 2, soit
E
[
∆ϕ2k
]
= E
[
Im {yk(p)y¯k(p− 1)}2
Re {yk(p)y¯k(p− 1)}2
]
,
=
ρ4k sin
2(2pik∆t(p)) + ρ
2
kE
[
Im
{
e2pikt(p)+φ
h
k xak b¯k(p− 1)
ρ4k cos
2(2pik∆t(p)) + ρ
2
kE
[
Re
{
e2pikt(p)+φ
h
k xak b¯k(p− 1)
· · ·
· · ·
+e−2pikt(p−1)−φhk bk(p)
}2]
+ 2σ4
+e−2pikt(p−1)−φhk bk(p)
}2]
+ 2σ4
,
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=
ρ4k sin
2(2pik∆t(p)) + ρ
2
kσ
2
[
sin2(2pikt(p) + φ
h
k) + cos
2(2pikt(p) + φ
h
k)
ρ4k cos
2(2pik∆t(p)) + ρ2kσ
2
[
sin2(2pikt(p) + φhk) + cos
2(2pikt(p) + φhk)
· · ·
· · · +sin
2(−2pikt(p− 1)− φhk) + cos2(−2pikt(p− 1)− φhk)
]
+ 2σ4
+sin2(−2pikt(p− 1)− φhk) + cos2(−2pikt(p− 1)− φhk)
]
+ 2σ4
,
=
ρ4k sin
2(2pik∆t(p)) + 2ρ
2
kσ
2 + 2σ4
ρ4k cos
2(2pik∆t(p)) + 2ρ2kσ
2 + 2σ4
. (4.37)
Les approximations des fonctions sin et cos, et l’hypothe`se snrk  1 permettent alors
d’obtenir un re´sultat simple,
E
[
∆ϕ2k
] ≈ ρ4k(2pik∆t(p))2 + 2ρ2kσ2 + 2σ4
(ρ2k + σ
2)2 + σ4
,
≈ (2pik∆t(p))2 + 2
snrk
. (4.38)
L’expression de la variance se calcule alors facilement,
var [ˆf ] ≈ 1
4pi2
N2(
M(N + D) + D
)2
N−1∑
k=0
2k2
snrk(
N
6
(N + 1)(2N + 1)
)2 ,
∝ 9
2pi2N6M2
N−1∑
k=0
k2
snrk
. (4.39)
Comme pour l’estimateur de placement de feneˆtre FFT, on s’aperc¸oit que la valeur du
SNR sur chaque sous-porteuse conditionne la qualite´ de l’estimation. Cela implique que
les e´vanouissements profonds du canal contribuent fortement a` la de´gradation de la va-
riance de l’estimateur. On proce`dera donc une fois encore a` une se´lection des meilleures
sous-porteuses, au sens du SNR, afin de s’affranchir des effets ne´gatifs de la se´lectivite´
fre´quentielle. Les meˆmes sous-porteuses que celles se´lectionne´es pour la correction du
feneˆtrage seront bien entendu utilise´es puisque le crite`re de se´lection est le meˆme. De
meˆme, on utilise l’expression ge´ne´ralise´e du calcul de re´gression pour pouvoir traiter les
cas ou` la droite obtenue ne passe pas par l’origine. Finalement, l’estimateur de de´calage
fre´quentiel s’e´crit,
ˆ gllsf (p) = gradH
[
∆ϕp
]
, (4.40)
avec H le jeu de sous-porteuses se´lectionne´es.
Pour finir, il est fort inte´ressant de remarquer que l’expression de la variance met en
jeu une de´pendance au terme M , qui, rappelons-le, correspond au nombre de symboles
OFDM qui se´parent deux symboles pilotes. Il apparaˆıt donc que la variance est d’autant
plus faible que ce terme M est e´leve´. Ce comportement de l’estimateur est tout a` fait
compre´hensible puisque la latence correspondant a` l’e´cart entre deux symboles pilotes et
pendant laquelle la feneˆtre de´rive, induit un de´calage de feneˆtre d’autant plus important,
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et donc d’autant plus facile a` estimer, que M est grand. Concreˆtement, cela implique
que si l’on dispose de deux symboles de re´fe´rence dans une trame de longueur donne´e,
la solution qui offrira les meilleurs re´sultats est celle qui s’appuiera sur un espacement
entre ces deux symboles le plus e´leve´ possible.(4) Ce re´sultat est un point fort inte´ressant
dans notre contexte ou` les symboles « A » destine´s a` un modem donne´ sont pre´cise´ment
espace´s de 4× 64 = 256 symboles.
4.3.3 Estimateur de la re´ponse fre´quentielle du canal
Le troisie`me estimateur a` mettre en œuvre est celui de la re´ponse du canal, ne´cessaire
a` l’e´galisation des donne´es. De nombreuses e´tudes ont e´te´ mene´es dans ce domaine, le
plus souvent en conside´rant l’utilisation de sous-porteuses pilotes re´parties sur la grille
temps-fre´quence [88, 89]. Divers sche´mas de re´partition de ces pilotes ont notamment e´te´
propose´s en fonction des caracte´ristiques du canal [90,91]. A` partir de ces donne´es pilotes,
l’estimation de la re´ponse du canal peut eˆtre mene´e par de´rivation de crite`res d’estima-
tion de type ML ou MMSE par exemple [92]. Les estimateurs obtenus dans ce cas mettent
cependant en jeu des proce´de´s d’inversion de matrice ou requie`rent la connaissance de
la statistique du canal. Pour pallier a` ces inconve´nients, une me´thode fre´quemment uti-
lise´e dans les syste`mes pratiques pour sa simplicite´ d’imple´mentation, consiste a` effectuer
l’estimation fre´quentielle du canal sous-porteuse par sous-porteuse. Cette solution est ob-
tenue par de´rivation du crite`re ML dans le domaine fre´quentiel en ignorant que H s’e´crit
H = Fht, porteur des coefficients du canal. En e´crivant le p
ie`me symbole pilote rec¸u
comme yp = Xahf + bp, la de´rivation du crite`re ML conduit en effet a` la minimisation
du produit (yp −Xahf )(yp −Xahf )H , et aboutit a` la solution LS suivante,
hˆlsf = X
H
a yp , (4.41)
ou` l’on rappelle que Xa est la matrice diagonale compose´e des symboles pilotes de type
BPSK. Si l’on prend en compte a` pre´sent les de´fauts lie´es aux de´calages d’horloge et
de feneˆtre FFT, l’e´quation (4.12) permet de modifier l’expression de l’estimateur LS
fre´quentiel qui devient,
hˆlsf = Θ
H
(
ˆt(p)
)
ΘH
(
N−1
N ˆf (p)
)
XHa yp , (4.42)
en ne´gligeant le terme d’atte´nuation A engendre´ par le de´calage d’horloge. Cette estima-
teur n’est autre que l’application sur le signal rec¸u du filtre adapte´ au symbole « A »,
re´alise´ dans le domaine fre´quentiel. Les matrices mises en jeu dans cette e´quation e´tant
diagonales, le calcul des estime´s peut eˆtre conduit sous-porteuse par sous-porteuse et se
re´e´crit plus simplement comme suit,
Hˆlsk = e
−2pi
“
ˆt(p)+
N−1
N ˆf (p)
”
yk(p)x¯
a
k , ∀k ∈ [0;N − 1] . (4.43)
La solution ainsi obtenue est alors tre`s simple d’autant plus que x¯ak = ±1. Elle ne ne´cessite
que la multiplication des donne´es rec¸ues par N coefficients complexes. Il s’agit cepen-
dant d’une solution sous-optimale par rapport aux solutions e´voque´es pre´ce´demment,
(4)On suppose bien suˆr ici que la de´modulation des donne´es n’est engage´e que lorsque la pre´cision de
l’oscillateur est suffisamment bonne pour la de´rive de feneˆtre entre deux symboles pilotes n’engendre pas
d’erreurs.
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puisque chaque coefficient de canal est estime´ de fac¸on inde´pendante sur chacune des
sous-porteuses sans tenir compte de la corre´lation qui lie les coefficients entre eux. L’es-
timateur LS suppose que la de´corre´lation entre les sous-porteuse est totale si bien que
le re´sultat de l’estimation est particulie`rement sensible au bruit. En supposant une esti-
mation parfaite des de´calages t et f , l’erreur quadratique moyenne de l’estimation sur
chaque sous-porteuse vaut en effet,
var
[
Hˆlsk
]
= var
[
e
−2pi
“
ˆt(p)+
N−1
N ˆf (p)
”
bk(p)x¯
a
k
]
= σ2n . (4.44)
Pour limiter les distorsions de la re´ponse estime´e, il est alors possible de filtrer la re´ponse
fre´quentielle par un filtre passe-bas dont la fre´quence de coupure est judicieusement choi-
sie pour e´liminer la composante du bruit tout en gardant intacte la re´ponse du canal. Ce
principe bien connu permet d’ame´liorer conside´rablement la qualite´ de l’estimation [93].
Pour de´terminer correctement la fre´quence de coupure du filtre, il faut connaˆıtre la consti-
tution spectrale du signal a` filtrer, et plus pre´cise´ment, sa bande utile. Celle-ci est obtenue
par transforme´e de Fourier applique´e sur le signal e´tudie´, a` savoir la re´ponse fre´quentielle
du canal estime´e Hˆ. De fac¸on e´vidente, on retrouve de cette manie`re l’image de la re´ponse
impulsionnelle, observe´e a` travers une feneˆtre de N e´chantillons correspondant a` la taille
de la partie utile d’un symbole OFDM. Cette image est repre´sente´e sur la figure 4.10. Si le
feneˆtrage du symbole pilote est effectue´ correctement, la re´ponse impulsionnelle du canal
est caˆle´e sur la gauche de la feneˆtre, comme repre´sente´ sur la figure. Les composantes de
bruit sont quant a` elles pre´sentes sur chaque e´chantillon observe´, et en particulier sur les
e´chantillons n’appartenant pas aux L e´chantillons repre´sentatifs de la re´ponse impusion-
nelle. On re´duit alors conside´rablement le niveau de bruit en se´lectionnant uniquement ces
L e´chantillons qui suffisent a` de´crire le comportement du canal, comme indique´ sur la fi-
gure 4.10. L’e´limination des e´chantillons de bruit pur entraˆıne une re´duction de la variance
d’un facteur L/N . Les roˆles du temps et de la fre´quence sont donc inverse´s ici, puisque
l’on re´alise le filtrage d’une fonction fre´quentielle pour feneˆtrer une fonction temporelle.
Le filtre optimal permettant de re´aliser un feneˆtrage rectangulaire de la partie utile de
la re´ponse impulsionnelle est un filtre en sinus cardinal. Bien entendu, on utilise plutoˆt en
pratique un filtre FIR (finite impulse response) dont on peut choisir l’ordre en fonction
de la qualite´ de filtrage de´sire´e. Pour des ordres de filtre trop faibles, il est pre´fe´rable
de relever la valeur de la fre´quence de coupure pour ne pas engendrer de distorsions sur
les derniers e´chantillons de la re´ponse impulsionnelle. L’e´largissement de la bande du
filtre est par ailleurs ne´cessaire pour traiter correctement les situations pour lesquelles
l’image de la re´ponse impulsionnelle se retrouve de´cale´e par rapport a` sa position no-
minale. C’est notamment le cas en de´but de processus de synchronisation fine, lorsque
le feneˆtrage des symboles n’est qu’approximatif. D’apre`s les re´sultats de synchronisation
symbole grossie`re, on peut garantir que le feneˆtrage des symboles OFDM commence avec
une avance maximale d’une cinquantaine d’e´chantillons sur la position optimale, soit avec
un de´calage −L/2 ≤ δt ≤ 0. Finalement, nous opterons pour un filtre a` 30 coefficients et
dont la fre´quence de coupure normalise´e sera de 1,5L/N au lieu de L/N .
4.3.4 Mise en œuvre du syste`me boucle´
Nous disposons a` ce stade de l’e´tude des diffe´rents estimateurs permettant de corri-
ger les de´fauts de placement de feneˆtre FFT et d’horloge, et d’estimer les coefficients
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Fig. 4.10 – Principe du filtrage de la re´ponse fre´quentielle estime´e
d’atte´nuation du canal dans le domaine fre´quentiel. Il reste alors a` reboucler le syste`me
de synchronisation pour re´aliser la poursuite des grandeurs a` estimer. On aboutit donc
a` un syste`me dans lequel les processus d’estimations sont re´ite´re´s de trame en trame de
manie`re a` affiner et stabiliser les valeurs des estime´s dans la mesure des objectifs de syn-
chronisation. Le rebouclage est en outre indispensable en raison du terme d’ICI apporte´
par le fort de´calage initial d’horloge, a` savoir 100 ppm. Ce terme va en effet avoir un
impact particulie`rement ne´gatif sur les performances des estimateurs en de´but de proces-
sus. Puis, ite´ration apre`s ite´ration, la correction du de´calage d’horloge va entraˆıner une
limitation de l’ICI, et donc une augmentation de la fiabilite´ de l’estimation. Une phase
d’accrochage sera donc observe´e sur les premie`res trames teste´es, suivie d’une phase de
poursuite permettant de maintenir la synchronisation du syste`me.
4.3.4.1 Rafraˆıchissement des estime´s
Au cours du processus de synchronisation, les de´calages de la feneˆtre FFT et de la
fre´quence d’e´chantillonnage sont compense´s apre`s re´ception de chaque symbole pilote.
Le placement de la feneˆtre FFT est corrige´ par de´calage d’un nombre entier d’e´chantillons
dans le flux de donne´es rec¸ues de l’e´chantillonneur, alors que la correction de la fre´quence
d’e´chantillonnage est re´alise´e par commande du VCO. Bien entendu, lorsque l’erreur
d’e´chantillonnage devient telle que la de´rive n’exce`de par un e´chantillon, la correction de la
feneˆtre FFT n’a plus lieu d’eˆtre. Les nouvelles valeurs de de´calages demeurent inchange´es
sur toute la trame de symboles qui succe`dent au symbole pilote, jusqu’a` la re´ception
d’un nouveau symbole d’apprentissage. Ainsi, les valeurs des de´calages de feneˆtre et de
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fre´quence concernant la pie`me trame s’expriment,
t(p) = t(p− 1)− bˆt(p)c , (4.45)
f (p) = f (p− 1)− ˆf (p) , (4.46)
ou` b·c est la partie entie`re. Si l’on s’inte´resse a` deux symboles pilotes successifs, il est clair
que seul le second aura subi les corrections de feneˆtre et de fre´quence. On comprend alors
qu’il faut tenir compte des corrections apporte´es, lors de la comparaison entre ces deux
symboles. Plus pre´cise´ment, l’e´quation d’estimation (4.40) doit eˆtre re´e´crite,
ˆ gllsf (p) = gradH
[
∠
((
ΘH
(bˆt(p− 1)c)ΘH(N−1N ˆf (p− 1))Y p−1)H yp)] . (4.47)
Ainsi, les phases des diffe´rents symboles du vecteur Y p−1 sont compense´es des facteurs de
corrections ayant e´te´ apporte´s a` tous les symboles de la trame, sauf au symbole pilote p−1
pre´cise´ment. De meˆme, l’estimation du canal doit e´galement tenir compte du fait que la
correction du feneˆtrage n’est re´alise´e que dans la mesure d’un nombre entier d’e´chantillons.
On re´e´crit alors (4.44) comme suit,
hˆlsf = Θ
H
(bˆt(p)c)ΘH(N−1N ˆf (p))XHa yp , (4.48)
On de´finit a` pre´sent le vecteur Ψ p comme la sortie du filtre adapte´ au symbole « A »
applique´ a` la re´ception du pie`me symbole pilote rec¸u, a` savoir,
Ψ p = X
H
a yp . (4.49)
A` partir des e´quations d’estimation (4.26), (4.47) et (4.44), il est possible de re´exprimer
les diffe´rents estimateurs en faisant intervenir ce vecteur Ψ p. Pour limiter les effets du
bruit, nous proposons de plus d’exploiter ce vecteur apre`s filtrage par le filtre fre´quentiel
propose´ au paragraphe pre´ce´dent. Nous noterons Ψ˜ la version filtre´e de Ψ . On ve´rifie alors
que les estimateurs peuvent se re´e´crire comme suit,
ˆt(p) =
1
2pi gradH
[
∠Ψ˜ p
]
,
ˆf (p) =
1
2pi
N
M(N+D)+D gradH
[
∠
(
Hˆ
H
p−1Ψ˜ p
)]
,
Hˆp = diag
(
ΘH
(bˆt(p)c)ΘH(N−1N ˆf (p))Ψ˜p) ,
(4.50)
ou` Hˆp est la matrice diagonale des estime´s fre´quentiels du canal. Cette nouvelle formula-
tion des estimateurs met en e´vidence le caracte`re conjoint des ope´rations mises en œuvre.
L’estimation de canal exploite en effet les re´sultats des estimations des erreurs de synchro-
nisation, et l’estimateur de de´calage de fre´quence d’horloge utilise le vecteur d’estimation
de canal de l’ite´ration pre´ce´dente. Par ailleurs, pour chacun des estimateurs, les informa-
tions sont tout d’abord filtre´es avant d’eˆtre exploite´es. Nous verrons que l’impact sur les
re´sultats est tre`s inte´ressant notamment a` faible SNR de re´ception. Notons de plus que
le calcul du vecteur Ψ est commun aux trois estimateurs, ce qui pre´sente un inte´reˆt non
ne´gligeable en terme de complexite´ de mise en œuvre.
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4.3.4.2 Filtrage des estime´s
Classiquement, la mise en œuvre de syste`mes boucle´s requiert l’utilisation d’un filtre de
boucle qui permet de limiter les fluctuations trop brutales des valeurs estime´es dues au
bruit. Dans notre cas, le filtre de boucle sera utilise´ pour filtrer la commande du VCO. Il
s’agit d’un filtre inte´grateur dont la sortie, note´e ˜f (p), peut s’exprimer comme suit
˜f (p) = α ˆf (p) + β
∑
i<p
ˆf (i) , (4.51)
ou` α et β sont des constantes. Les valeurs de ces constantes influent sur le comportement
de la boucle. De manie`re ge´ne´rale, plus α est proche de l’unite´ et plus la commande de
la correction de fre´quence va attribuer du poids au re´sultat de l’estimation en cours. De
meˆme, plus β est e´leve´, et plus l’on va tenir compte des corrections ante´rieures dans la
commande du VCO. Le but n’e´tant pas ici d’optimiser le filtre de boucle, nous prendrons
des valeurs arbitraires pour les deux parame`tres du filtre, a` savoir α = 0, 25 et β = 0, 025.
Par ailleurs, afin d’obtenir un accrochage rapide de la boucle, nous ne mettrons en œuvre
le filtrage de la commande du VCO qu’en phase de poursuite. Ce choix sera justifie´
a posteriori au regard des re´sultats des simulations effectue´es en boucle ouverte. On
conside`rera que la boucle entrera en phase de poursuite lorsque la pre´cision sur le de´calage
d’horloge sera infe´rieure a` 1 ppm, valeur pour laquelle le terme d’ICI peut eˆtre ne´glige´
(cf. chapitre 3).
Notons enfin qu’en phase de poursuite, l’estimation de la re´ponse du canal n’est per-
turbe´e que par la pre´sence du bruit gaussien, puisque le terme d’ICI devient ne´gligeable
pour f < 1 ppm, et que la de´rive de la feneˆtre FFT devient a priori minime. Les effets
du bruit gaussien pouvant eˆtre minimise´s par moyennage, on mettra en œuvre le filtre
moyenneur suivant en phase de poursuite,
H˜p = ξ Hˆp + (1− ξ)H˜p−1 , (4.52)
avec ξ ≤ 1. Typiquement, on prendra par la suite ξ = 0, 5.
4.3.5 Extension au cas multicellulaire
Jusqu’a` pre´sent n’a e´te´ conside´re´ que le cas d’une transmission avec un re´seau a` une seule
cellule. Les spe´cifications du syste`me pre´voient cependant que chaque cellule du re´seau
utilise le meˆme slot temporel pour la transmission du symbole pilote « A ». Un modem
abonne´ quelconque du re´seau a donc de fortes chances de recevoir plusieurs symboles
pilotes simultane´ment en provenance non seulement du re´pe´teur de sa cellule mais aussi
des re´pe´teurs des cellules adjacentes. Ce principe ne pose en pratique aucun proble`me
du point de vue des proce´de´s de synchronisation puisque les diffe´rents re´pe´teurs sont par
hypothe`se synchronise´s entre eux. En revanche, le symbole « A » servant e´galement a`
l’estimation du canal de la voie descendante, il est impe´ratif que ledit modem abonne´
puisse se´parer les contributions des diffe´rents re´pe´teurs afin d’isoler celle qui le concerne.
Ceci est d’autant plus important que les messages rec¸us des diffe´rents re´pe´teurs peuvent,
dans les cas extreˆmes, eˆtre de puissance comparable. Dans un cas plus ge´ne´ral, il est
meˆme possible d’envisager que le modem abonne´ choisisse le re´pe´teur avec lequel le bilan
de liaison sera le plus favorable.
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Pour que tout cela soit possible, il faut donc rendre les diffe´rents symboles d’apprentis-
sage discernables par l’abonne´. Une solution simple consiste alors a` partager la ressource
fre´quentielle entre les diffe´rents symboles d’apprentissages des diffe´rentes cellules adja-
centes. Si l’on conside`re par exemple un re´seau ou` Q cellules peuvent eˆtre adjacentes,
chacune des cellules pourra alors utiliser J = bN/Qc sous-porteuses pilotes pour trans-
mettre ses donne´es d’apprentissage. Apre`s application du filtre adapte´ au symbole pilote,
une ope´ration classique d’interpolation devra alors simplement eˆtre entreprise pour esti-
mer le canal sur toute la bande fre´quentielle. On note Υ
(q)
p = [Υ
(q)
j (p) · · · Υ (q)J (p)]T le pie`me
vecteur des symboles rec¸us sur les J sous-porteuses pilotes en provenance du re´pe´teur de
la cellule q. A` la re´ception des symboles « A » des diffe´rents re´pe´teurs, le re´cepteur devra
isoler les sous-porteuses pilotes Υ
(q)
p attribue´es a` sa cellule et calculer les coefficients ob-
tenus apre`s application du filtre adapte´ a` « A » sur chacune des sous-porteuses pilotes.
Par extension du cas monocellulaire, le vecteur de donne´es ainsi forme´ est note´ Ψ
(q)
p , et
on a
Ψ
(q)
j (p) = x¯
a
j yj(p) . (4.53)
Cette ope´ration est alors suivie d’un sure´chantillonnage d’un facteur Q par ajout de Q−1
ze´ros de bourrage entre chaque donne´e (zero padding ou zero stuffing). On note Ψ
(q)
p le
vecteur sure´chantillonne´ obtenu. L’interpolation s’effectue alors simplement par applica-
tion d’un filtrage passe-bas applique´ sur les e´le´ments de Ψ
(q)
p . Encore une fois, la bande
passante du filtre doit eˆtre supe´rieure ou e´gale a` la bande utile du signal a` filtrer. Comme
pre´ce´demment, celle-ci correspond, dans le domaine dual, a` l’e´talement de la re´ponse im-
pulsionnelle. Le meˆme filtre que celui utilise´ dans le cas monocellulaire peut alors eˆtre
employe´. Les algorithmes de´veloppe´s pre´ce´demment restent alors valides en remplac¸ant
Ψ˜ p dans (4.50) par Ψ˜
(q)
p , ou` Ψ˜
(q)
p est la version filtre´e du vecteur Ψ
(q)
p .
4.3.6 Re´capitulatif des nouveaux algorithmes d’estimation propose´s
Pour re´sumer l’ensemble de la proce´dure d’estimation, la figure 4.11 donne le sche´ma-bloc
de´taille´ des diffe´rentes ope´rations d’estimation mises en œuvre au sein des re´cepteurs des
voies montante et descendante.
4.3.6.1 Cas de la voie descendante
Le synoptique de gauche repre´sente l’enchaˆınement des ope´rations de la voie descendante
d’une cellule R d’indice q du re´seau. A` la re´ception d’un symbole « A », le re´cepteur,
c’est-a`-dire n’importe quel modem abonne´ de la cellule, commence par se´lectionner les
sous-porteuses pilotes attribue´es a` sa cellule. La seconde e´tape consiste alors calculer
(4.53) en multipliant les symboles rec¸us sur chacune des sous-porteuses par le complexe
conjugue´ du symbole d’apprentissage. On re´alise ensuite le sure´chantillonnage par zero
padding, puis l’interpolation de Ψ
(q)
p afin d’obtenir le re´sultat du filtre adapte´ a` « A »
sur toute la bande du signal. La proce´dure se divise ensuite en trois parties traitant
respectivement de l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT, du de´calage de fre´quence
d’horloge, et de l’estimation du canal. Ces trois fonctions d’estimation correspondent a`
la mise en œuvre des trois estimateurs pre´sente´s a` l’e´quation (4.50). On rappelle que le
calcul des phases comprend un algorithme de de´pliement de la phase pour lever l’ambiguite´
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Fig. 4.11 – Synoptiques des fonctions d’estimation mises en œuvre au sein des re´cepteurs
de la voie descendante (a` gauche) et de la voie montante (a` droite)
qui les caracte´rise. Enfin, la proce´dure laisse apparaˆıtre que l’ope´ration de moyennage de
l’estimation de canal e´voque´e pre´ce´demment n’est entame´e qu’une fois que la pre´cision
sur la fre´quence d’e´chantillonnage devient infe´rieure a` 1 ppm.
Notons que dans le cas d’une cellule MC, le partage du spectre n’est plus ne´cessaire
pour l’e´mission du symbole pilote « A ». L’ope´ration d’interpolation se re´duit donc au
simple filtrage passe-bas introduit paragraphe 4.3.3 et permettant de minimiser les effets
du bruit.
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4.3.6.2 Cas de la voie montante
L’e´tude de´veloppe´e sur l’ensemble des paragraphes pre´ce´dents a e´te´ focalise´e sur les al-
gorithmes de la voie descendante. Cependant, les algorithmes de la voie montante se
de´duisent imme´diatement de ces derniers. Aucun proce´de´ de synchronisation n’est requis
et seule l’estimation du canal est entreprise. Cette estimation est ne´cessaire puisque l’on
rappelle que l’hypothe`se de re´ciprocite´ du canal n’est pas ve´rifie´e. Contrairement a` la
voie descendante, le re´cepteur de la voie montante, c’est-a`-dire le re´pe´teur ou le modem
central, doit estimer autant de canaux qu’il existe de modems abonne´s dans sa cellule. Il
utilise pour cela un symbole « C » par re´ponse de canal a` estimer. Sur le synoptique de
droite de la figure 4.11 sont ainsi de´crites les e´tapes de l’ope´ration d’estimation d’un des
canaux de la voie montante, exploitant l’un des symboles de la se´rie de symboles « C ».
La meˆme proce´dure d’estimation qu’en voie descendante est finalement mise en œuvre, a`
l’exception du moyennage qui ne peut eˆtre effectue´ e´tant donne´ qu’un seul symbole « C »
par supertrame n’est disponible. Le re´cepteur re´ite`re l’estimation pour chacun des sym-
boles « C » de la supertrame afin d’acque´rir la connaissance de l’ensemble des canaux de
la voie montante. Comme dans le cas de la voie descendante, le partage des sous-porteuses
des symboles d’apprentissage « C » entre les diffe´rentes cellules adjacentes est ne´cessaire
pour les communications au sein d’une cellule R. Pour la voie montante des cellules MC, la
totalite´ des sous-porteuses peut en revanche eˆtre exploite´e et l’ope´ration de filtrage n’est
utile qu’a` la minimisation des distorsions dues au bruit.
4.4 Synchronisation fine et estimation de canal : approche
temporelle
Comme nous l’avons annonce´ en introduction, nous proposons dans cette deuxie`me par-
tie de chapitre de conside´rer le proble`me de la synchronisation et l’estimation de canal
par observation des donne´es dans le domaine temporel. Nous allons pour cela adapter
les principes utilise´s dans [94] au cas de notre syste`me afin de disposer d’une proce´dure
e´quivalente, du point de vue de ces fonctions, a` celle de´veloppe´e dans le domaine fre´quentiel.
L’objectif final est de comparer ces deux approches en terme de performances.
Bien que l’approche soit qualifie´e de temporelle, les donne´es rec¸ues sont en premier
lieu re´cupe´re´es dans le domaine fre´quentiel apre`s de´modulation OFDM. Ce n’est qu’apre`s
application du filtre adapte´ au symbole pilote « A » que ces donne´es sont reconverties
dans le domaine temporel par IFFT. Autrement dit, l’ide´e est d’exploiter le re´sultat Ψ du
filtre adapte´ au symbole pilote dans le domaine temporel. Le signal sur lequel vont eˆtre
de´veloppe´s les algorithmes est note´ ip et s’e´crit de la fac¸on suivante,
ip = F
HXHa yp . (4.54)
D’apre`s (4.41), on peut facilement en de´duire que ip constitue une image de la re´ponse
impulsionnelle du canal, aux de´fauts de feneˆtrage et d’e´chantillonnage pre`s. Cette image
est vue a` travers une feneˆtre de N e´chantillons puisque l’ope´rateur FFT est de taille
N . La figure 4.12 donne le sche´ma de principe du nouveau re´cepteur mettant en œuvre
le traitement des donne´es dans le domaine temporel, a` savoir l’exploitation du vecteur
d’estimation de la re´ponse impulsionnelle ip. Nous allons voir qu’en analysant ce vecteur, il
est relativement simple d’estimer les erreurs de placement de la feneˆtre FFT et de l’horloge
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d’e´chantillonnage. Remarquons que l’on pourrait obtenir ip en appliquant directement
une convolution circulaire ou cyclique, entre le signal rec¸u dans le domaine temporel et la
version temporelle du symbole pilote « A » (cf. paragraphe 3.1.1). Comme pre´ce´demment,
nous allons nous focaliser sur les algorithmes de la voie descendante, ceux de la voie
montante pouvant ensuite eˆtre tre`s simplement obtenus. La corre´lation de l’intervalle de
garde est conserve´e pour assurer un placement grossier de la feneˆtre FFT.
4.4.1 Synchronisation symbole
Comme pre´ce´demment, le but est ici de placer le plus pre´cise´ment possible le de´but de
la feneˆtre FFT. Une analyse du vecteur d’e´chantillons ip en fonction des diffe´rents cas
de feneˆtrage va permettre de de´terminer la proce´dure d’estimation approprie´e. Pour cela,
conside´rons que le vecteur ip est obtenu suite a` un feneˆtrage FFT avec une avance mode´re´e
t. En se reportant a` l’e´quation (4.12), on a donc,
ip = F
HXHa A
(
f (p)
)
Θ
(
N−1
N f (p)
)
Θ
(
t(p)
)
Hxa + Ξ
′
ici
(
f (p)
)
+ b′p , (4.55)
ou` Ξ ′ici
(
f (p)
)
et b′p sont les termes d’interfe´rence et de bruit modifie´s par les multipli-
cations des matrices F H et XHa . D’apre`s les calculs effectue´s au paragraphe 3.2.1.1.A,
nous savons que la matrice diagonale Θ(t) peut s’e´crire comme la matrice des va-
leurs propres d’une matrice circulante. En l’occurence, on a vu que l’on pouvait e´crire,
F HΘ(x/N)F = P (−x), avec P (x) la matrice de permutation de´finie a` l’e´quation (3.8).
En utilisant (3.5), on peut donc exprimer la re´ponse impusionnelle estime´e par,
ip = F
HFP (−δt)F HXHa XaF N,Lht + Ξ ′ici
(
f (p)
)
+ b′p ,
= P (−δt)ht + Ξ ′ici
(
f (p)
)
+ b′p , (4.56)
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avec ht = [ht
T 0 · · · 0]T le vecteur de taille N contenant les L e´chantillons de la re´ponse
impulsionnelle du canal et comple´te´ par des ze´ros. Aux termes de bruit et d’interfe´rence
pre`s, il apparaˆıt alors clairement que le vecteur de la re´ponse impulsionnelle estime´e ip
est une version permute´e du vecteur ht. Plus pre´cise´ment, lorsque la feneˆtre FFT accuse
une avance de δt < 0, les e´le´ments significatifs de ht se retrouvent de´cale´s de |δt| lignes
vers le bas. A` l’inverse, les coefficients de la re´ponse impulsionnelle seront de´cale´s vers le
haut dans le cas d’un retard de feneˆtre. Par circularite´, les premiers coefficients vont alors
se retrouver sur les derniers indices du vecteur ip .
Si l’on traduit cela en terme de visualisation de la re´ponse impulsionnelle a` travers une
feneˆtre de largeur N , on obtient les repre´sentations de la figure 4.13. Pour faire le lien avec
l’approche fre´quentielle, les droites obtenues par calcul de re´gression line´aire sur la phase
des e´chantillons fre´quentiels re´colte´s en sortie du filtre adapte´ a` « A », ont e´te´ trace´es en
paralle`le. Selon le de´calage de la feneˆtre FFT, on rele`ve ainsi une permutation circulaire
des e´chantillons de la re´ponse impulsionnelle au sein de la feneˆtre d’observation. Cette
permutation se traduit par une de´viation angulaire de la droite de re´gression. La re´ponse
impulsionnelle est en position nominale lorsque le premier trajet est positionne´ en de´but
de feneˆtre. Si tel est le cas, alors la feneˆtre FFT est correctement positionne´e, sinon, deux
cas de figures sont a` distinguer. Soit le premier trajet est situe´ entre les positions 0 et N2
de la feneˆtre, soit il est de´cale´ entre les positions N2 et N . Le premier cas correspond a` une
feneˆtre en avance et le second a` une feneˆtre en retard, comme cela apparaˆıt clairement
sur la figure 4.13. On note qu’aucune ambigu¨ıte´ n’est possible ici entre le cas d’avance et
de retard puisque la synchronisation temporelle grossie`re par corre´lation de l’intervalle de
garde garantit une erreur re´siduelle de de´calage de feneˆtre bien infe´rieur a` N2 .
De ces observations, on de´duit qu’il est possible de corriger la position de la feneˆtre
FFT en tentant de ramener le premier trajet de la re´ponse impulsionnelle visualise´e en
position nominale. En pratique, on s’inte´resse plutoˆt au trajet de plus forte amplitude,
facilement repe´rable. L’estimateur mis en œuvre peut alors s’e´crire,
ˆt(p) =

− δˆt
N
si 0 ≤ δt < N2
N − δˆt
N
si N2 < δt < N
,
avec δˆt(p) = arg max
δt
ip(δt) . (4.57)
On note que la valeur estime´e est entie`re puisque l’on recherche la position d’un e´le´ment
dans un tableau a` N composantes. Par ailleurs, e´tant donne´ que le de´calage de la feneˆtre
est estime´ a` partir du trajet principal et non du premier trajet de la re´ponse impul-
sionnelle, il faut pre´voir une marge de quelques e´chantillons pour recaler les trajets. Si
cette pre´caution n’est pas prise, la correction apporte´e au feneˆtrage risque fortement de
conduire a` une configuration ou` la re´ponse impulsionnelle se retrouve a` cheval entre le
de´but et la fin de la feneˆtre d’observation. Ce re´sultat doit eˆtre impe´rativement e´vite´ car
il signifie que la feneˆtre FFT est le´ge`rement en retard sur sa position optimale (cf. para-
graphe 3.2.1.2). D’apre`s les re´ponses typiques dont nous disposons, on de´duit que le trajet
principal peut eˆtre aligne´ a` 10 e´chantillons, soit a` 0,5 µs, du de´but de la feneˆtre d’obser-
vation, pour que l’ensemble des trajets soit correctement positionne´ en de´but de feneˆtre.
Notons que la marge de se´curite´ introduite ici rappelle celle utilise´e pour s’affranchir du
biais d’estimation mis en e´vidence au paragraphe 4.3.1.2.
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4.4.2 Synchronisation d’horloge
La compensation du de´calage de l’horloge d’e´chantillonnage peut eˆtre e´galement mise en
œuvre en exploitant le principe de repe´rage du trajet principal de la re´ponse impulsionnelle
estime´e. Le de´faut d’horloge peut en effet eˆtre estime´ par observation de la de´rive des
trajets de symbole « A » en symbole « A », image de la de´rive de la feneˆtre FFT. Comme
pre´ce´demment, le plus simple est d’appuyer l’estimation de cette de´rive sur l’observation
du trajet de puissance maximale. A` partir de l’e´quation (3.24), l’e´quation d’estimation
s’e´crit tre`s simplement,
ˆf (p) =
N
M(N + D) + D
∆ˆt(p) , (4.58)
avec ∆ˆt(p) =
(
ˆt(p)− ˆt(p− 1)
)
et ˆt(p) donne´ par l’e´quation d’estimation (4.57). Ainsi,
l’estimateur de de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage ne fait qu’exploiter les re´sultats
d’estimation du de´calage de feneˆtre en se servant simplement de la diffe´rence entre deux
estimations conse´cutives ˆt(p − 1) et ˆt(p). On note que les principes utilise´s sont tre`s
proches de ceux mis en œuvre dans le domaine fre´quentiel, l’estimation d’une diffe´rence
de phase e´tant remplace´e par l’estimation d’une diffe´rence de de´calage temporel. La dualite´
des ope´rations est e´vidente, e´tant bien connu qu’un de´phasage dans le domaine fre´quentiel
est e´quivalent a` un retard dans le domaine temporel.
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4.4.3 Estimation de canal
L’estimation du canal dans le domaine temporel revient a` la mise en œuvre de l’estimation
de la re´ponse impulsionnelle du canal. Cette ope´ration est donc re´alise´e de manie`re impli-
cite ici puisque les deux estimateurs pre´ce´dents sont pre´cise´ment base´s sur l’exploitation
de l’estimation de la re´ponse impulsionnelle du canal. En sachant a priori que la re´ponse
impulsionnelle n’est compose´e que de L trajets utiles, seuls les L premie`res composantes
de ip suffisent a` de´crire le comportement du canal. Cependant, les imperfections dans le
placement de la feneˆtre FFT imposent que davantage d’e´chantillons soient se´lectionne´s
pour constituer le vecteur d’estimation du canal. En particulier, nous avons vu au pa-
ragraphe pre´ce´dent qu’une marge e´tait ne´cessaire quant a` la position du trajet principal
lors de la phase de synchronisation symbole. En de´but de processus de synchronisation, la
feneˆtre FFT accuse en outre une avance qui peut compter une cinquantaine d’e´chantillons
(cf. paragraphe 4.2.3). Ainsi, il s’ave`re pre´fe´rable de conserver les L′ = 1,5L premie`res
composantes du vecteur ip pour e´viter de tronquer la partie utile de la re´ponse impulsion-
nelle. Le vecteur d’e´chantillons significatifs ainsi obtenu est de´signe´(5) par ip. Notons que
ce feneˆtrage de la re´ponse impulsionnelle rejoint les discussions du paragraphe 4.3.3 qui
avaient permis d’expliciter le filtrage passe-bas mis en œuvre sur la re´ponse fre´quentielle
estime´e. Le proce´de´ d’estimation re´alise´ ici constitue donc une nouvelle fois une version
duale de celle utilise´e dans le domaine fre´quentiel. La figure 4.10 permet notamment de
faire le paralle`le entre les deux approches.
E´tant donne´ que la re´ponse en fre´quence est en pratique requise pour mettre a` jour
les coefficients de l’e´galiseur, une FFT doit eˆtre applique´e sur la re´ponse impulsionnelle
estime´e. D’autre part, on doit compenser les rotations de phase dues au de´calage de feneˆtre
et au de´calage de fre´quence d’horloge en fonction des valeurs estime´es. Finalement, on
obtient la re´ponse fre´quentielle du canal en calculant,
hˆf = Θ
H
(
ˆt(p)
)
ΘH
(
N−1
N ˆf (p)
)
F N,L′ip , (4.59)
en rappelant que ip est la version feneˆtre´e de ip sur ses L
′ = 1,5L premie`res composantes.
Cette approche est couramment propose´e dans la litte´rature sous la de´nomination d’es-
timation de la re´ponse fre´quentielle par filtrage a` haute re´solution (HR) ou encore par
filtrage par calcul dans le domaine transforme´ (transform domain processing TDP) [95].
4.4.4 Mise en œuvre du syste`me boucle´
De fac¸on identique a` ce qui a e´te´ fait lors de l’approche fre´quentielle, nous allons main-
tenant proce´der au rebouclage du syste`me afin d’assurer une poursuite des grandeurs
estime´es. En tenant compte du fait que la feneˆtre FFT est corrige´e apre`s chaque symbole
(5)En omettant les termes de bruits, on remarque que ip est le re´sultat de ip apre`s application d’une
ope´ration de zero padding permettant d’obtenir un vecteur a` N composantes. Cette remarque justifie que
l’on utilise la meˆme notation qu’au paragraphe 4.3.5 pour distinguer les deux vecteurs ip et ip.
120 Synchronisation du syste`me e´tudie´ et estimation du canal
pilote rec¸u, on peut rapidement e´crire les trois e´quations d’estimation comme suit,
ˆt(p) = − 1N arg maxδt ip(δt) ,
ˆf (p) =
1
M(N+D)+D ˆt(p) ,
Hˆp = Θ
H
(
ˆt(p)
)
ΘH
(
N−1
N ˆf (p)
)
F N,L′ip .
(4.60)
La premie`re e´quation d’estimation indique que nous nous sommes place´s dans la configu-
ration d’une avance de feneˆtre, puisque l’on utilise uniquement la premie`re e´quation de
l’estimateur (4.57). Ce choix est cohe´rent avec les re´sultats obtenus suite a` la corre´lation de
l’intervalle de garde. Notons que l’intervalle d’estimation de f est restreint a` ± 1M(N+D)+D ,
soit ±1,7 ppm, puisque l’estime´ ˆt(p) du de´calage du trajet principal de la re´ponse impul-
sionnelle prend sa valeur dans Z. La compensation de de´calages fre´quentiels infe´rieurs a` 1,7
ppm ne peut donc pas eˆtre obtenue directement. Un filtrage de la commande a` appliquer
au VCO doit eˆtre mis en œuvre afin d’affiner la correction d’horloge. Rappelons que le
filtrage de la commande du VCO est par ailleurs utile a` la limitation des fluctuations des
estime´s dues aux effets du bruit. Le meˆme filtre de boucle que dans l’approche fre´quentielle
sera utilise´, cf. e´quation (4.51). La mise en œuvre de ce filtre doit cependant intervenir
pour f > ±1, 7 ppm d’apre`s ce que nous venons de dire. On de´clenchera donc le filtre
pour f ≤ ±3 ppm par la suite. Enfin, lorsque la pre´cision sur l’estimation du de´calage
d’horloge est telle que le terme d’ICI devient ne´gligeable, le moyennage de l’estimation
de canal peut eˆtre envisage´, comme dans l’approche fre´quentielle. L’erreur re´siduelle sur
la fre´quence d’e´chantillonnage a` partir de laquelle on de´bute le filtrage de l’estimation de
canal est fixe´e a` 1 ppm.
4.4.5 Extension au cas multicellulaire
La prise en compte du caracte`re multicellulaire des communications e´tablies fait appel aux
meˆmes principes que ceux de´veloppe´s dans l’approche fre´quentielle, a` savoir l’utilisation
de sous-porteuses pilotes diffe´rentes pour chacune des cellules du re´seau. L’adaptation de
l’algorithme pre´sente´ au paragraphe pre´ce´dent est alors imme´diate. Chaque re´cepteur doit
commencer par se´lectionner les sous-porteuses du symbole « A » qui ont e´te´ attribue´es a`
sa cellule, puis calcule l’image de la re´ponse impulsionnelle a` partir des symboles rec¸us
sur ces sous-porteuses. En notant i
(q)
p le vecteur obtenu, celui-ci peut donc s’e´crire,
i(q)p = F J,JΨ
(q)
p , (4.61)
en rappelant que J est le nombre de sous-porteuses pilotes utilise´es par chaque cellule.
Le vecteur i
(q)
p obtenu est donc de taille J < N ce qui signifie que la re´ponse impul-
sionnelle est a` pre´sent perc¸ue a` un horizon de J e´chantillons et non plus N . Les de´fauts
de placement de la feneˆtre FFT se traduisent donc par une permutation circulaire des
trajets de la re´ponse au sein d’une feneˆtre de visualisation de taille J . Au demeurant, les
L trajets repre´sentatifs sont toujours positionne´s en de´but de feneˆtre si la synchronisa-
tion temporelle est correcte. Les me´canismes d’estimation propose´s pre´ce´demment restent
donc entie`rement exploitables, en remplac¸ant ip par i
(q)
p et ip par i
(q)
p dans les e´quations
d’estimation (4.60). Par extension des proce´de´s pre´ce´dent, on met alors en œuvre un
interpolation a` haute re´solution, ou par calcul dans le domaine transforme´ [95].
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Fig. 4.14 – Synoptiques des fonctions d’estimation mises en œuvre au sein des re´cepteurs
de la voie descendante (a` gauche) et de la voie montante (a` droite)
4.4.6 Re´capitulatif de la version temporelle des proce´de´s d’estimation
Dans le meˆme esprit que ce qui a e´te´ pre´sente´ pour les algorithmes d’estimation de l’ap-
proche fre´quentielle, la figure 4.14 donne le synoptique de´taille´ des fonctions d’estimation
mises en œuvre au sein des re´cepteurs des voies montante et descendante dans le cas de
l’approche temporelle. On peut facilement effectuer le paralle`le entre les ope´rations entre-
prises ici et celles de la figure 4.11. Les deux approches prennent comme point de de´part le
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re´sultat du filtrage adapte´ du signal rec¸u Ψ
(q)
p , mais l’exploitent chacune diffe´remment. En
comparant les deux synoptiques des figures 4.14 et 4.11, il apparaˆıt ainsi que l’ope´ration
de filtrage passe-bas est remplace´e par un feneˆtrage de la re´ponse impusionnelle du canal,
et le calcul de re´gression se substitue a` une recherche de de´calage de trajet principal. Le
point important ici re´side dans l’utilisation de deux ope´rations de transforme´e de Fourier,
ne´cessaires a` la mise en œuvre de l’ensemble de la proce´dure. Ces points de diffe´rences
vont eˆtre de´veloppe´s dans le chapitre suivant lors de la comparaison des deux approches.
4.5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons de´veloppe´ les diffe´rents algorithmes ne´cessaires a` la synchro-
nisation et a` l’estimation de canal des voies montantes et descendantes pour le syste`me
e´tudie´. Un estimateur conjoint, adapte´ au contexte multicellulaire, a notamment e´te´ pro-
pose´, dans le cadre d’une approche purement fre´quentielle. Les proce´de´s d’estimation
utilise´s pour la synchronisation sont base´s sur des principes de comparaison de phase
entre symboles pilotes, tandis que l’estimation du canal constitue une version modifie´e de
la solution du filtre adapte´. Un dispositif original de se´lection de bonnes sous-porteuses et
de filtrage des estime´s a e´te´ introduit dans le but d’ame´liorer la fiabilite´ des estimations.
Par ailleurs, nous avons montre´ que le fait d’espacer les symboles pilotes au sein du flux
de communications e´tait un choix judicieux permettant de diminuer la variance the´orique
de l’estimateur. Un algorithme d’estimation base´ sur un traitement des donne´es dans le
domaine temporel a e´galement e´te´ pre´sente´ dans le but de proposer une alternative a` l’ap-
proche fre´quentielle. Cet algorithme, connu dans la litte´rature, a e´te´ adapte´ au contexte
multicellulaire dans le cadre des spe´cifications du syste`me e´tudie´.
Chapitre 5
E´tude des performances des
estimateurs propose´s
D
ans le chapitre pre´ce´dent, diffe´rents proce´de´s d’estimation ont e´te´ propose´s dans
le but de compenser les erreurs de synchronisation et d’acque´rir la connaissance
de la re´ponse du canal. Nous allons dans ce chapitre nous attacher a` e´valuer les perfor-
mances de ces estimateurs et comparer les re´sultats relatifs aux deux approches envisage´es,
fre´quentielle et temporelle. Concernant les estimateurs de l’approche fre´quentielle, nous
proce`derons en premier lieu a` l’optimisation du choix du nombre de sous-porteuses uti-
lise´es par les algorithmes. Dans les deux approches, le comportement des estimateurs
sera e´tudie´ a` la fois en phase d’accrochage et de poursuite. A` l’issue de ce paragraphe,
les re´sultats obtenus pour les deux approches pourront finalement eˆtre compare´s, et eˆtre
confronte´s aux contraintes de synchronisation de´finies au chapitre 3.
De manie`re ge´ne´rale, on rappelle que quatre sce´narios sont a` conside´rer dans les simula-
tions, correspondant aux transmissions des voies montante et descendante de chaque type
de cellule, MC ou R. Les transmissions au sein d’une cellule MC sont des transmissions
monocellulaires, tandis que celles ayant lieu dans une cellule R sont de type multicellu-
laire. Par ailleurs, deux diffe´rences sont a` prendre en compte entre les voies montante et
descendante. La premie`re est qu’aucune synchronisation n’est requise en voie montante.
La seconde est que les supertrames de la voie montante, contrairement a` celles de la voie
descendante, ne disposent que d’un symbole pilote pour effectuer l’estimation du canal.
Le moyennage des estime´s n’est donc envisageable qu’en voie descendante. En re´sume´ :
• La simulation des algorithmes conjoints de synchronisation et d’estimation de canal
en contexte monocellulaire fournit les re´sultats pour les cellules MC en terme
– de synchronisation des voies descendantes ;
– d’estimation des canaux des voies descendantes (avec moyennage) ;
– d’estimation des canaux des voies montantes (sans moyennage).
• La simulation des algorithmes conjoints de synchronisation et d’estimation de canal
en contexte multicellulaire fournit les re´sultats pour les cellules R en terme
– de synchronisation des voies descendantes ;
– d’estimation des canaux des voies descdendantes (avec moyennage) ;
– d’estimation des canaux des voies montantes (sans moyennage).
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5.1 Performance des estimateurs de l’approche fre´quentielle
5.1.1 Choix du nombre de sous-porteuses utiles
Avant d’engager l’e´tude des performances des estimateurs de l’approche fre´quentielle, il
convient de de´terminer le nombre de sous-porteuses utiles Nu a` exploiter dans le calcul de
re´gression line´aire. Pour cela, nous allons simuler l’ensemble du processus de synchronisa-
tion et d’estimation de canal, pour diffe´rentes valeurs de Nu. On rappelle que le choix des
sous-porteuses est identique pour les deux ope´rations de correction du de´calage de feneˆtre
FFT et de compensation du de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage. Nous choisissons
ne´anmoins d’effectuer l’optimisation au regard des re´sultats sur l’erreur d’estimation du
de´calage de la fre´quence d’e´chantillonnage uniquement, car la pre´cision requise pour cette
estimation est la plus critique. Les simulations sont mene´es en boucle ouverte, c’est-a`-dire
que le filtre de boucle servant a` lisser la commande du VCO n’est pas mis en œuvre.
De meˆme, le moyennage de l’estimation de canal n’est pas effectue´ ici. Bien entendu, le
placement initial de la feneˆtre FFT est le re´sultat de la corre´lation de l’intervalle de garde.
Nous nous plac¸ons dans un contexte monocellulaire, le cas multicellulaire n’e´tant qu’une
extension de celui-ci.
La figure 5.1 donne les re´sultats obtenus pour des SNR moyens de 0, 10, 20 et 30 dB,
et pour l’ensemble des canaux de re´fe´rence, dont les re´ponses ont e´te´ normalise´es. Sur
les diffe´rentes courbes, l’e´cart type du de´calage re´siduel de la fre´quence d’e´chantillonnage
apre`s asservissement est repre´sente´ en fonction du nombre de sous-porteuses utilise´es. On
rappelle que la se´lection des sous-porteuses est base´e sur l’ordonnancement de celles-ci
par ordre de´croissant de puissance rec¸ue. Ainsi, les premie`res sous-porteuses se´lectionne´es
posse`dent un fort SNR tandis que les dernie`res sont les sous-porteuses subissant les
atte´nuations les plus fortes. On note que quel que soit le SNR, la solution qui consiste
a` utiliser la totalite´ des sous-porteuses disponibles n’est pas du tout avantageuse. Les
performances obtenues dans ce cas sont en effet moins bonnes que celles obtenues en se
restreignant a` un nombre plus mode´re´ de sous-porteuses. Ceci rejoint et confirme ce que
l’e´tude de la variance de l’estimateur nous avait appris, a` savoir que la variance e´tait
fortement de´pendante du SNR releve´ sur chacune des sous-porteuses. En revanche, il est
important de voir qu’un nombre trop limite´ de sous-porteuses ne conduit pas non plus
aux meilleurs re´sultats. Comme nous l’avions remarque´ en e´tudiant la variance de l’esti-
mateur, le nombre de sous-porteuses doit en effet eˆtre suffisamment important pour que
le calcul de re´gression reste fiable.
On remarque par ailleurs qu’a` faible SNR, le nombre de sous-porteuses influence forte-
ment les re´sultats de l’estimation, alors que le choix semble bien moins critique a` fort SNR.
On note par exemple qu’a` 0 dB, le nombre optimal de sous-porteuses se situe entre 300 et
600 sous-porteuses alors qu’a` 30 dB, ce chiffre peut aller de 300 a` 1200. Ce comportement
vient du fait que le nombre de sous-porteuses dont le SNR est favorable a` une estimation
correcte est d’autant plus important que le bruit de fond est faible. Cela explique aussi
que les re´cepteurs confronte´s a` des canaux pre´sentant une forte atte´nuation sur une large
bande ne pourront exploiter qu’un nombre relativement faible de sous-porteuses. Au re-
gard de l’ensemble des re´sultats, il s’ave`re qu’un bon compromis est de choisir un nombre
de sous-porteuses utiles compris entre 400 et 600, se´lectionne´es parmi 2048. Cette plage de
valeurs donne lieu aux re´sultats les plus inte´ressants pour les quatre se´ries de simulations
et les quatre canaux. Dans la suite, nous prendrons donc Nu = 500.
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Fig. 5.1 – Evolution de l’erreur d’estimation du de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage
en fonction du nombre de sous-porteuses utilise´es et pour diffe´rents SNR.
5.1.2 Performances en phase d’accrochage
Nous allons chercher ici a` de´terminer les performances des estimateurs en phase d’accro-
chage. Pour cela, nous fixons les de´calages initiaux de fre´quence d’horloge et de feneˆtre
FFT. On se place a` f0 = 100 ppm et a` δt0 = −50 e´chantillons, correspondant aux cas
les plus de´favorables susceptibles d’eˆtre rencontre´s. Les simulations sont d’abord mene´es
en contexte monocellulaire avant d’eˆtre e´tendues au cas multicellulaire. Notons que l’es-
timation de la re´ponse du canal n’est pas conside´re´e ici car elle n’a de sens qu’une fois
la synchronisation acquise. Enfin, les simulations vont eˆtre mene´es en boucle ouverte, ce
qui va permettre de justifier que l’on mette en place le filtre de boucle qu’en phase de
poursuite.
5.1.2.1 Contexte monocellulaire
Les re´sultats obtenus en terme de synchronisation d’horloge dans le cas monocellulaire,
c’est-a`-dire au sein d’une cellule MC, sont pre´sente´s sur la figure 5.2. La figure 5.3 donne les
re´sultats e´quivalents concernant le placement de feneˆtre FFT. Les performances relatives
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aux quatre canaux de re´fe´rence sont conside´re´es. On remarque imme´diatement que le
temps d’accrochage est tre`s peu de´pendant du SNR, quel que soit le canal et quelle que soit
la grandeur estime´e. Ce comportement est normal compte tenu du fait que l’algorithme
d’estimation a e´te´ conc¸u pour n’utiliser que les meilleures sous-porteuses disponibles.
Les perturbations lie´es au bruit se retrouvent ainsi grandement limite´es. Par ailleurs, les
re´sultats obtenus pour les diffe´rents canaux sont relativement proches. La` encore, on peut
dire que le fait de choisir les sous-porteuses a` utiliser permet de re´duire les distorsions dues
aux re´ponses fre´quentielles des canaux et d’uniformiser le comportement des estimateurs.
On note e´galement que l’algorithme atteint la zone de convergence bien que nous soyons
ici en boucle ouverte. Ceci permet de justifier a posteriori que le filtre de boucle ne soit
mis en œuvre qu’en phase de poursuite, son utilisation de`s le de´but du processus n’ayant
pour effet que de ralentir l’accrochage. Finalement, on retiendra que le temps d’accrochage
ne de´passe pas la dizaine de symboles pilotes, ce qui est un re´sultat tre`s satisfaisant.
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Fig. 5.2 – Re´sultats de l’estimation du de´calage de fre´quence d’horloge en phase d’accro-
chage pour les 4 canaux de re´fe´rence.
5.1.2.2 Contexte multicellulaire
On s’inte´resse a` pre´sent aux performances dans un contexte multicellulaire, a` savoir au
sein d’une cellule R, les autres cellules R du re´seau jouant le roˆle de cellules interfe´rentes.
On suppose ici que seul le modem conside´re´ cherche a` acque´rir la synchronisation, les
autres modems des autres cellules e´tant cense´s eˆtre d’ores et de´ja` synchronise´s. On se
place par ailleurs dans un cas tre`s de´favorable, ou` la puissance du signal en provenance de
chaque re´pe´teur des cellules adjacentes est identique a` celle du signal utile, en provenance
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Fig. 5.3 – Re´sultats de l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT en phase d’accrochage
pour les 4 canaux de re´fe´rence.
du re´pe´teur de la cellule R conside´re´e. Il s’agit du pire cas possible en terme de niveau
d’interfe´rences.
La figure 5.4 donne les re´sultats obtenus pour un SNR de 10 dB lorsque l’on conside`re
de 1 a` 4 cellules adjacentes. Par SNR, on entend le rapport de puissance entre le signal
utile et le bruit, sans prise en compte de la puissance des interfe´rences. Le canal de la
cellule principale est le canal Sintes8a, et les autres canaux e´tant utilise´s pour les cellules
adjacentes. On remarque que les performances se de´gradent de fac¸on tre`s minime lorsque
le nombre de cellules augmente. Le temps d’accrochage reste tre`s proche de celui constate´
dans un contexte monocellulaire. Les algorithmes propose´s sont donc particulie`rement
robustes face a` l’interfe´rence intercellulaire. Ce comportement s’explique par le principe de
partage en fre´quence re´alise´ entre les symboles d’apprentissage des diffe´rentes cellules, qui
rend ces symboles orthogonaux entre eux. La puissance apporte´e par chaque symbole reste
ainsi localise´e sur les sous-porteuses pilotes qui lui sont associe´es et ne vient pas perturber
le signal ve´hicule´ par les autres sous-porteuses. Une fois encore, l’absence du filtre de
boucle n’entrave en rien la capacite´ d’accrochage de la proce´dure de synchronisation.
5.1.3 Performances en phase de poursuite
Nous allons maintenant proce´der a` l’e´tude des performances des trois estimateurs en
phase de poursuite, c’est a` dire pour f < 1 ppm. Durant cette phase, le filtre de boucle
et le moyenneur sont a` pre´sent mis en œuvre, contrairement a` la phase d’accrochage. Les
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Fig. 5.4 – Re´sultats des estimateurs en contexte multicellulaire avec un SNR de 10 dB
caracte´ristiques respectives de ces filtres ont e´te´ pre´sente´es au chapitre pre´ce´dent, aux
e´quations (4.51) et (4.52).
5.1.3.1 Contexte monocellulaire
Placement de la feneˆtre FFT et fre´quence d’e´chantillonnage
Nous allons commencer par e´tudier les re´sultats des proce´de´s de synchronisation avant
de s’attarder sur ceux de l’estimation de canal. Sur la figure 5.5 sont repre´sente´es les
densite´s de probabilite´s des erreurs re´siduelles apre`s asservissement, obtenues en sortie
des estimateurs de de´calage de fre´quence d’horloge et de feneˆtre FFT. Un SNR variable
de 0 a` 30 dB est en outre conside´re´. Plutoˆt que de pre´senter les densite´s de probabilite´s
pour chacun des canaux, nous avons ici repre´sente´ la somme des densite´s de probabilite´
obtenues pour chaque canal, leurs re´sultats e´tant tout a` fait similaires comme nous allons
le de´tailler par la suite. On peut d’ores et de´ja` noter qu’aucun biais n’est a` constater
pour chacun des estimateurs, et ce quel que soit le SNR. En ce qui concerne l’estimation
du de´calage de fre´quence, ce re´sultat est conforme aux calculs d’espe´rance de´veloppe´s au
paragraphe 4.3.1.2. Pour l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT, le biais attendu n’est
pas visible puisqu’il est artificiellement retranche´ au cours du processus d’estimation (cf.
paragraphe 4.3.1.2). Ainsi, le ze´ro repre´sente ici la position optimale de la feneˆtre apre`s
prise en compte de la marge applique´e pour compenser ce biais.
L’ame´lioration des estimations est tre`s nette lorsque le SNR est augmente´, qu’il s’agisse
du de´calage de fre´quence ou du de´calage de feneˆtre FFT. D’un point de vue quantitatif,
on note que le placement de feneˆtre est toujours pre´cis a` moins d’un e´chantillon quel que
soit le SNR. Cela signifie que la feneˆtre FFT est parfaitement positionne´e en fin de phase
d’accrochage et qu’elle n’est jamais corrige´e en phase de poursuite(1). Cela est cohe´rent
avec la de´finition meˆme de cette phase de poursuite qui conside`re une erreur re´siduelle de
fre´quence d’horloge infe´rieure a` 1 ppm, valeur pour laquelle le de´calage de feneˆtre n’est
plus visible de fac¸on significative. Concernant l’erreur re´siduelle en fre´quence, les valeurs
obtenues montrent qu’elle ne de´passe pas 0, 1 ppm a` 0 dB, et 0, 01 ppm a` 30 dB. Ces
(1)On rappelle que la correction de la feneˆtre ne peut avoir lieu uniquement si le de´calage est supe´rieur
a` 1 e´chantillon.
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Fig. 5.5 – Densite´ de probabilite´ des erreurs re´siduelles d’estimation de de´calage de la
fre´quence d’e´chantillonnage (a` gauche) et de de´calage de la feneˆtre FFT (a` droite) apre`s
asservissement de l’oscillateur local.
derniers re´sultats, tre`s encourageants, doivent eˆtre anaylse´s plus pre´cise´ment par le trace´
de la variance de l’erreur.
La figure 5.6 donne ce trace´ en fonction du SNR pour les quatre canaux de re´fe´rence.
Pour montrer l’apport du filtrage fre´quentiel re´alise´ sur la sortie du filtre adapte´, les
re´sultats sont donne´s avec et sans la mise en œuvre de ce filtrage. On note imme´diatement
l’ame´lioration des re´sultats lorsque le filtrage est effectue´, d’autant plus que le SNR est
faible. A` fort SNR, un facteur 10 est gagne´ sur la pre´cision de la fre´quence d’e´chantillonnage
apre`s asservissement. On peut donc dire que le proce´de´ de filtrage propose´ est pertinent,
particulie`rement pour des bilans de liaisons me´diocres. Par ailleurs, on note la forte simi-
litude des re´sultats entre les diffe´rents canaux. Tout comme en phase d’accrochage, ceci
est duˆ au principe de se´lection des sous-porteuses, qui permet de rendre le re´sultat de l’es-
timation tre`s peu de´pendant du comportement fre´quentiel des canaux. Quantitativement,
les valeurs de variance sont excellentes meˆme a` tre`s faible SNR, comme par exemple a` 0
dB ou` l’on obtient une variance d’erreur infe´rieure a` 2 · 10−15. On note une de´croissance
tre`s nette de la variance en 1/SNR, ce qui concorde avec le calcul the´orique de variance
effectue´ a` l’e´quation (4.39). Cette de´croissance permet d’atteindre une variance infe´rieure
a` 2 · 10−18 a` 30 dB. L’e´cart type du de´calage re´siduel de fre´quence d’horloge de´crit donc
une droite passant par 6, 7 · 10−8 a` 0 dB et 1, 4 · 10−9 a` 30 dB. En reportant ces valeurs
sur la figure 3.6, pre´sente´e en fin de chapitre 3, on conclut que les re´sultats obtenus sont
presque toujours suffisants pour assurer une de´gradation du taux d’erreur e´quivalent a`
une perte de SNR infe´rieure a` 0,1 dB. Il n’y a en effet qu’a` faible SNR et en conside´rant
uniquement les symboles e´mis sur la dernie`re sous-porteuse, que la pre´cision de l’oscilla-
teur local reste insuffisante. Pour les autres sous-porteuses en revanche, les re´sultats sont
largement suffisants. Ainsi, on conclut que l’algorithme propose´ permet d’atteindre une
pre´cision des parame`tres estime´s suffisante pour que la de´gradation du taux d’erreur leur
e´tant attribue´e puisse eˆtre ne´glige´e, quel que soit l’ordre de la modulation utilise´e.
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Fig. 5.6 – Variance de l’erreur re´siduelle f sur la fre´quence d’e´chantillonnage en fonction
du SNR pour les 4 canaux de re´fe´rence. Comparaison des re´sultats avec et sans filtrage
de la sortie du filtre adapte´.
Estimation de canal
Concernant les re´sultats de l’estimation de la fonction de transfert du canal, deux cas sont
a` distinguer en fonction du sens de transmission. Ces re´sultats sont donne´s figure 5.7. On
rappelle que le filtre passe-bas utilise´ pour filtrer la fonction de transfert estime´e est un
filtre d’ordre 30. On remarque en premier lieu que l’ensemble des canaux pre´sentent des
re´sultats similaires a` faible SNR. A` fort SNR en revanche, les canaux se de´marquent les uns
des autres, avec notamment de fortes de´gradations pour les canaux Sintes8a et Sintes5b
par rapport aux deux autres canaux Sintes0a et Sintes4. Ces pertes s’expliquent par les
distorsions apporte´es par le filtre sur les derniers trajets de la re´ponse impulsionnelle.
Comme cela est montre´ sur la figure 4.10, un filtre d’ordre limite´ va en effet effectuer
un feneˆtrage imparfait de la re´ponse impulsionnelle et atte´nuer les trajets pre´sents a`
proximite´ de la fre´quence de coupure, soient les trajets les plus retarde´s. L’imperfection
du filtre va donc tre`s logiquement affecter les re´ponses dont l’e´talement des retards est le
plus marque´. Ce comportement est confirme´ par les re´sultats obtenus, en ve´rifiant qu’un
classement des re´ponses par dure´e d’e´talement co¨ıncide avec un classement de ces meˆmes
re´ponses par niveau de de´gradation de l’estimation. On note de plus que le phe´nome`ne est
d’autant plus visible que le SNR est fort. On comprend effectivement que le phe´nome`ne
de distorsion devient pre´ponde´rant lorsque le niveau de bruit devient tre`s faible, et qu’un
seuil doit apparaˆıtre a` fort SNR. En comparant les re´sultats obtenus sur les deux voies, on
remarque que les comportements sont identiques. On ve´rifie par ailleurs que le moyennage
de l’estimation ame´liore nettement les re´sultats.
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Fig. 5.7 – Variance de l’erreur d’estimation du canal en voies descendante (gauche) et
montante (droite).
5.1.3.2 Contexte multicellulaire
Placement de la feneˆtre FFT et fre´quence d’e´chantillonnage
Les meˆmes types de re´sultats que les pre´ce´dents doivent a` pre´sent eˆtre pre´sente´s dans
le contexte multicellulaire. La figure 5.8 pre´sente les densite´s de probabilite´s des erreurs
re´siduelles de synchronisation, obtenues en fonction du nombre de cellules du re´seau. Les
re´sultats sont pre´sente´s pour des SNR de 10 et 30 dB. Comme pour les re´sultats en phase
d’accrochage, la puissance des signaux en provenance de chaque cellule est identique a` la
puissance du signal utile, ce qui repre´sente le pire cas. On observe que les re´sultats ont
certes tendance a` se de´grader lorsque le nombre de cellules augmente, mais qu’ils restent
dans une plage de fonctionnement fort acceptable. Le de´calage re´siduel de feneˆtre FFT
demeure concentre´ a` ± 1 e´chantillon au maximum, et le de´calage de fre´quence d’horloge
n’exce`de jamais 0,1 ppm quel que soit le SNR.
Sur la figure 5.9 sont trace´es les variances relatives a` l’estimation du de´calage de
fre´quence d’e´chantillonnage en fonction du SNR et pour un nombre diffe´rent de cellules
actives. Comme dans le cas monocellulaire, nous proposons de comparer les re´sultats ob-
tenus avec et sans mise en œuvre du filtrage fre´quentiel. Il apparaˆıt clairement que la
de´gradation due a` l’augmentation du nombre de cellules reste mode´re´e lorsque le filtrage
est actif, alors qu’elle est catastrophique lorsqu’il est inactif. Ceci de´montre une nou-
velle fois l’inte´reˆt de recourir a` cette ope´ration. En calculant l’e´cart type correspondant
aux valeurs obtenues avec filtrage, on ve´rifie par report sur les courbes de la figure 3.6,
que la pre´cision de l’estimateur est suffisante pour que la de´gradation du taux d’erreur
soit minime. On peut donc conclure que le dispositif de synchronisation propose´ au cha-
pitre pre´ce´dent permet de remplir les contraintes de synchronisation du syste`me. Graˆce a`
l’ope´ration de filtrage re´alise´e sur la sortie du filtre adapte´, ce dispositif demeure en outre
particulie`rement robuste en contexte multicellulaire.
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Fig. 5.8 – Densite´ de probabilite´ des erreurs re´siduelles d’estimation de de´calage de la
fre´quence d’e´chantillonnage (a` gauche) et de de´calage de la feneˆtre FFT (a` droite) apre`s
asservissement de l’oscillateur local dans un contexte multicellulaire pour des SNR de 10
dB (en haut) et 30 dB (en bas).
Estimation de canal
Les performances en terme d’estimation de canal doivent a` pre´sent eˆtre e´value´es dans un
contexte multicellulaire. La figure 5.10 donne les re´sultats obtenus en fonction du nombre
de cellules actives pour diffe´rents SNR et dans les deux sens de communication, c’est-a`-
dire avec et sans moyennage du re´sultat de l’estimation. Le facteur de de´gradation relatif
au passage de 1 et 4 cellules est de l’ordre de 4 a` 5 en fonction du SNR conside´re´. Ce
facteur ne de´pend en outre pas du sens de transmission. En voie descendante, les re´sultats
sont bien entendu meilleurs qu’en voie montante puisque les estime´s sont moyenne´s. Pour
des valeurs de SNR raisonnables, comme 10 dB par exemple, les re´sultats obtenus avec 4
cellules restent finalement tout a` fait bons. L’algorithme d’estimation propose´ offre donc
des re´sultats tre`s satisfaisants en contexte multicellulaire.
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Fig. 5.10 – Variance de l’erreur d’estimation du canal en voies descendante (gauche) et
montante (droite) en fonction du nombre de cellules actives.
5.1.4 Influence de l’espacement entre les symboles pilotes
Pour clore l’e´tude des performances des estimateurs de l’approche fre´quentielle, nous pro-
posons de pre´senter les re´sultats de l’estimation du de´calage d’horloge en fonction de
l’e´cart entre les symboles pilotes utilise´s. Les calculs de variance mene´s dans le chapitre
pre´ce´dent, ont en effet permis de mettre en e´vidence que l’erreur re´siduelle d’estimation
pouvait eˆtre rendue aussi faible que possible en espac¸ant les symboles pilotes au sein du
flux de donne´es. Les re´sultats pre´sente´s sur la figure 5.11 dans le cas monocellulaire per-
mettent alors de ve´rifier ce qui avait e´te´ pre´vu par le calcul. On remarque en effet que
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Fig. 5.11 – E´volution de la variance de l’erreur re´siduelle f sur la fre´quence
d’e´chantillonnage en fonction de l’e´cart entre les symboles pilotes pour les 4 canaux de
re´fe´rence.
la variance de l’erreur d’estimation est d’autant plus faible que l’e´cart entre symboles est
fort. Cependant, ceci reste vrai uniquement jusqu’a` un e´cart de 512 symboles, les per-
formances devenant catastrophiques au-dela`. La raison de ce de´crochage est simplement
lie´e au fait que la de´rive de la feneˆtre devient trop importante d’un symbole pilote a`
l’autre pour des e´carts entre symboles trop prononce´s. Le de´but de la feneˆtre se retrouve
alors tre`s largement de´cale´ par rapport a` sa position nominale, cre´ant un terme d’ISI de
puissance telle que les diverses estimations deviennent trop peu fiables pour compenser
les de´calages. Ces re´sultats confirment donc bien ce que nous avions avance´ au chapitre
pre´ce´dent, a` savoir que la pre´cision de l’estimation de de´calage de fre´quence d’horloge
pouvait eˆtre augmente´e en e´cartant les symboles pilotes au sein du flux de donne´es.
5.2 Performance des estimateurs de l’approche temporelle
Les simulations e´quivalentes a` celles de l’approche fre´quentielle ont e´te´ mene´es dans le
cadre de l’approche temporelle. Nous pre´sentons dans cette section les re´sultats obtenus
dans les meˆmes configurations que celles de´crites pre´ce´demment.
5.2.1 Performances en phase d’accrochage
5.2.1.1 Contexte monocellulaire
Les figures 5.13 et 5.12 pre´sentent les re´sultats obtenus en terme de placement de feneˆtre
FFT et de compensation du de´calage de fre´quence d’horloge, en ne conside´rant qu’une
seule cellule sur le re´seau. On remarque imme´diatement que l’ensemble des re´sultats est
extreˆmement peu de´pendant du SNR. La plupart des courbes se chevauchent en effet de
fac¸on surprenante ce qui indique une tre`s faible influence du bruit sur le comportement de
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la proce´dure d’accrochage. Cela provient du fait que l’estimateur est base´ sur la de´tection
du trajet maximal de la re´ponse impulsionnelle, trajet de puissance a priori largement
supe´rieure a` celle du bruit, meˆme a` tre`s faible SNR. Les e´chantillons de bruit ne viennent
ainsi que tre`s peu perturber l’ope´ration d’estimation. Seuls les re´sultats du canal Sintes4
semblent eˆtre le´ge`rement diffe´rents d’une valeur de SNR a` l’autre. On peut expliquer cette
diffe´rence par rapport aux autres canaux par le fait que la re´ponse impulsionnelle de ce
canal posse`de deux e´chos d’amplitudes quasiment identiques. Selon le niveau de bruit, le
repe´rage du trajet maximal va donc comporter une ambiguite´ plus ou moins marque´e et
ainsi entraˆıner cette diffe´rence de re´sultats. Pour autant, notons que l’accrochage n’est
pas compromis.
De manie`re ge´ne´rale, on note que le temps d’accrochage est tre`s bref puisqu’il suffit
de deux symboles pilotes pour re´aliser l’accrochage sur la fre´quence d’e´chantillonnage,
et 4 pour obtenir celle du placement de feneˆtre. Ces bons re´sultats s’expliquent par le
fait que l’estimation de la position du trajet est tre`s fiable, puisque tre`s peu sensible au
bruit, comme nous venons de le voir. Au regard des re´sultats, on s’aperc¸oit cependant
que la feneˆtre FFT continue d’osciller autour de sa position nominale sur une plage qui
reste cependant limite´e a` quelques e´chantillons. Ceci n’est pas surprenant et fait partie du
fonctionnement du proce´de´ d’estimation, puisque c’est pre´cise´ment le de´calage de feneˆtre
qui sert a` estimer le de´calage de la fre´quence d’horloge. Il faut donc que la feneˆtre de´rive ne
serait-ce que de quelques e´chantillons pour pouvoir en de´duire le de´faut d’e´chantillonnage.
Nous reviendrons sur cet aspect de l’estimateur au cours des paragraphes suivants.
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Fig. 5.12 – Re´sultats de l’estimation du de´calage de feneˆtre FFT en phase d’accrochage
pour les 4 canaux de re´fe´rence.
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Fig. 5.13 – Re´sultats de l’estimation du de´calage de fre´quence d’horloge en phase d’ac-
crochage pour les 4 canaux de re´fe´rence.
5.2.1.2 Contexte multicellulaire
Inte´ressons-nous a` pre´sent a` l’accrochage en contexte multicellulaire. Les conditions de
simulations sont les meˆmes que celles e´tablies dans l’approche fre´quentielle. Les re´sultats
obtenus sont pre´sente´s figure 5.14. Les re´sultats sont inde´pendants du nombre de cellules,
ce qui s’explique, comme pour l’approche fre´quentielle, par le principe de partage en
fre´quence des symboles pilotes de chaque cellule. En ajoutant a` cela la grande fiabilite´
de la proce´dure d’estimation, base´e sur la de´tection du trajet maximal de la re´ponse
impulsionnelle, on comprend aise´ment les re´sultats obtenus.
On conclut que l’algorithme de l’approche temporelle est tre`s robuste en phase d’ac-
crochage quel que soit le contexte, mono- ou multicellulaire.
5.2.2 Performance en phase de poursuite
Nous allons a` pre´sent e´valuer les performances des estimateurs de l’approche temporelle
en phase de poursuite. Comme nous l’avons pre´cise´ au paragraphe 4.4.4, l’erreur re´siduelle
de correction du de´calage de fre´quence sur l’oscillateur local en boucle ouverte ne peut
pas eˆtre infe´rieure a` 1,7 ppm. En conse´quence, nous avons choisi de mettre en œuvre le
filtre de boucle pour une erreur re´siduelle infe´rieure a` 3 ppm. Le filtrage de la re´ponse du
canal ne sera quant a` lui engage´ qu’en dec¸a` de 1 ppm, valeur a` partir de laquelle le terme
d’ICI peut raisonnablement eˆtre ne´glige´ (cf. chapitre 3).
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Fig. 5.14 – Re´sultats des estimateurs en contexte multicellulaire avec un SNR de 10 dB
5.2.2.1 Contexte monocellulaire
Commenc¸ons par nous inte´resser aux re´sultats des compensations des erreurs de syn-
chronisation. La figure 5.15 donne les densite´s de probabilite´s des erreurs re´siduelles en
sortie des deux estimateurs de de´calage de feneˆtre et de fre´quence d’e´chantillonnage. Il
est frappant de voir a` quel point les re´sultats sont peu de´pendants de la valeur du SNR,
qu’il s’agisse du de´calage de feneˆtre ou d’horloge. Comme en phase d’accrochage, ce com-
portement s’explique par l’immunite´ au bruit qui caracte´rise l’estimation de de´calage du
trajet principal de la re´ponse impulsionnelle. Quantitativement cependant, on remarque
que la pre´cision de l’oscillateur local ne descend que rarement en dec¸a` de 0,1 ppm. La
probabilite´ la plus e´leve´e est obtenue pour ±0, 4 ppm. Pour ce qui est du placement de la
feneˆtre FFT, la pre´cision obtenue est tout a` fait suffisante compte tenu des objectifs de
synchronisation, meˆme si la position finale de la feneˆtre reste impre´cise a` ±2 e´chantillons.
Comme nous l’avons pre´cise´ au paragraphe pre´ce´dent, ce de´calage re´siduel est ne´cessaire
a` l’estimation du de´calage de fre´quence d’e´chantillonnage.
Pour e´valuer plus pre´cise´ment la qualite´ de l’estimation d’horloge, analysons les re´sultats
obtenus en terme de variance d’erreur, pre´sente´s figure 5.16. A` titre de comparaison, nous
avons trace´ les re´sultats obtenus avec et sans mise en œuvre du filtre de boucle. Notons
en premier lieu que l’inde´pendance des re´sultats face au bruit est ici e´vidente, puisque
les courbes obtenues sont quasiment horizontales. Remarquons e´galement que les perfor-
mances sont tre`s similaires avec les 4 canaux. Ceci se comprend tout a` fait puisque le
processus d’estimation ne se pre´occupe que de la position du trajet de puissance maxi-
male pour chaque canal. Les diffe´rences entre les canaux, qui tiennent essentiellement
aux caracte´ristiques des autres trajets de chaque re´ponse impulsionnelle, sont donc trans-
parentes pour l’estimateur. Concernant les re´sultats sans filtrage, les valeurs observe´es
ne sont pas surprenantes puisqu’elles correspondent a` une erreur re´siduelle de fre´quence
de 1,7 ppm environ, soit la valeur correspondant a` l’erreur minimale que peut discer-
ner l’estimateur. En revanche, lorsque le filtrage de boucle est effectue´, la re´solution de
l’estimateur est augmente´e et les re´sultats sont ame´liore´s d’un facteur 10 a` 20. L’erreur
re´siduelle reste ne´anmoins de l’ordre de 0,4 ppm, puisque la variance moyenne observe´e est
de 1, 6·10−13. D’apre`s les recommandations formule´es au chapitre 3, cette valeur est certes
suffisante pour annuler l’ICI, mais elle demeure trop e´leve´e pour empeˆcher la rotation des
constellations d’un symbole pilote a` l’autre. Les estimateurs de l’approche temporelle ne
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Fig. 5.15 – Densite´ de probabilite´ des erreurs re´siduelles d’estimation de de´calage de la
fre´quence d’e´chantillonnage (a` gauche) et de de´calage de la feneˆtre FFT (a` droite) apre`s
asservissement de l’oscillateur local dans un contexte monocellulaire.
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Fig. 5.16 – Variance de l’erreur re´siduelle f sur la fre´quence d’e´chantillonnage en fonction
du SNR pour les 4 canaux de re´fe´rence. Comparaison des re´sultats avec et sans mise en
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permettent donc pas d’atteindre la pre´cision requise en terme de synchronisation d’horloge.
Voyons alors ce qu’il en est de l’estimation de la re´ponse du canal. La figure 5.17
donne les re´sultats obtenus avec et sans mise en œuvre du moyennage des estime´s, ce
qui correspond aux cas des voies descendante et montante, respectivement. On note la
diffe´rence flagrante de performances entre les deux cas de figure. Il s’ave`re que la mise
en œuvre du moyennage vient de´grader les re´sultats, et ce quel que soit le SNR. Cette
de´gradation indique que le moyennage est effectue´ sur des grandeurs qui ne diffe`rent pas
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Fig. 5.17 – Variance de l’erreur d’estimation du canal avec et sans mise en œuvre du
moyennage
uniquement par leur composante de bruit. Autrement dit, la re´ponse du canal vue par le
re´cepteur e´volue entre deux estimations successives. Cette e´volution provient de la de´rive
de feneˆtre FFT qui n’est pas suffisamment compense´e. D’apre`s les re´sultats pre´ce´dents
sur la synchronisation fre´quentielle fine, la fre´quence d’horloge subit en effet un de´calage
re´siduel de quelques dizie`mes de ppm, de´calage entraˆınant une de´rive de feneˆtre de moins
d’un e´chantillon. Cette de´rive est infe´rieure a` la re´solution de l’organe d’estimation si bien
qu’elle n’est pas compense´e au niveau de l’estimation de canal. En mettant en œuvre
le filtre moyenneur, on proce`de alors au moyennage de re´ponses de canal dont la phase
a fortement change´, ce qui conduit e´videmment a` de mauvais re´sultats. Notons que ce
comportement ne peut pas eˆtre e´vite´ puisqu’il re´sulte de la de´rive de feneˆtre, de´rive
pre´cise´ment indispensable a` la compensation du de´calage d’horloge. Le fonctionnement
de l’estimateur tient finalement au paradoxe suivant : pour combattre la de´rive, il faut
compenser le de´calage d’horloge ; cette compensation ne peut avoir lieu que s’il y a de´rive.
On conclut que le moyennage est a` proscrire de l’approche temporelle.
Les re´sultats sans moyennage sont pour leur part tout a` fait satisfaisants et tre`s peu
de´pendants du canal estime´. Remarquons par ailleurs qu’aucun seuil n’apparaˆıt a` fort
SNR, ce qui indique que le terme d’ICI est suffisamment re´duit pour eˆtre ne´gligeable
compare´ au niveau de bruit, pour les SNR teste´s.
5.2.2.2 Contexte multicellulaire
Si l’on e´tend les simulations au contexte multicellulaire, on obtient les densite´s de proba-
bilite´ pre´sente´es sur la figure 5.18. Les re´sultats ne sont pre´sente´s que pour un seul SNR
e´gal a` 10 dB puisque nous avons vu que les performances e´taient tre`s peu de´pendantes du
niveau de bruit. On constate qu’elles le sont e´galement peu vis a` vis du nombre de cel-
lules conside´re´es. De fac¸on claire en effet, l’augmentation du nombre de cellules ne semble
pas affecter les re´sultats. Les raisons a` cela` sont les meˆmes que celles e´voque´es en phase
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Fig. 5.18 – Densite´ de probabilite´ des erreurs re´siduelles d’estimation de de´calage de la
fre´quence d’e´chantillonnage (a` gauche) et de de´calage de la feneˆtre FFT (a` droite) apre`s
asservissement de l’oscillateur local dans un contexte multicellulaire pour un SNR de 10
dB.
d’accrochage, a` savoir les effets cumule´s du partage en fre´quence des diffe´rents symboles
pilotes et de la forte fiabilite´ de de´tection du trajet pre´ponde´rant de chaque re´ponse im-
pulsionnelle. On conclut que les algorithmes de synchronisation sont parfaitement adapte´s
au contexte multicellulaire.
Les re´sultats en terme d’estimation de canal sont finalement pre´sente´s a` la figure
5.19 en liaisons montante et descendante. En raison des mauvais re´sultats qu’elle produit
en pre´sence d’erreurs de synchronisation, l’ope´ration de moyennage, mise en œuvre en
liaison descendante, est entreprise en supposant que les de´fauts de synchronisation ont
e´te´ corrige´s conforme´ment aux re´sultats de l’approche fre´quentielle. Autrement dit, les
re´sultats de la voie descendante sont ceux que l’on obtiendrait par approche fre´quentielle
si le filtre rectangulaire optimal e´tait mis en œuvre. De cette manie`re, on e´value les
performances propres a` l’estimateur de canal. On note que les de´gradations dues aux
cellules multiples sont mode´re´es et peu de´pendantes du SNR. Par ailleurs, l’estimateur
se comporte de manie`re quasiment e´quivalente suivant les canaux. Enfin, le moyennage
retrouve son inte´reˆt ici, puisque l’on constate une ame´lioration des re´sultats lorsqu’il est
mis en œuvre.
5.3 Comparaison des diffe´rentes approches
Les diffe´rents re´sultats relatifs aux deux approches sont compile´s sur les figures de la page
142. Il est alors possible de comparer objectivement les re´sultats obtenus dans chaque cas.
E´tant donne´ qu’aucune diffe´rence notable n’a e´te´ constate´e concernant les re´sultats en
phase d’accrochage, seuls ceux obtenus en phase de poursuite sont conside´re´s ici. D’autre
part, les performances en terme de placement de feneˆtre FFT ne sont pas de´taille´es ici
puisqu’il ne s’agit pas d’un enjeu essentiel pour notre syste`me. Nous allons donc nous
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Fig. 5.19 – Variance de l’erreur d’estimation du canal en voies descendante (gauche) et
montante (droite) en fonction du nombre de cellules actives.
attarder sur les re´sultats de l’estimation du de´calage de fre´quence d’horloge et de l’esti-
mation de canal.
La figure 5.20 permet de comparer les variances des estimateurs en ce qui concerne l’er-
reur re´siduelle sur la fre´quence d’horloge. On voit tre`s clairement ici l’avantage que prend
l’estimateur de l’approche fre´quentielle sur son homologue de l’approche temporelle. La
diffe´rence de comportement est elle aussi frappante, puisque l’approche temporelle reste
insensible au SNR et au nombre de cellules du re´seau, tandis que l’approche fre´quentielle
pre´sente des re´sultats de´pendants de ces deux parame`tres. Cette de´pendance n’empeˆche
pas l’estimateur de l’approche fre´quentielle de de´livrer les meilleurs re´sultats, sans aucune
e´quivoque.
La figure 5.21 donne les performances compare´es des deux approches pour ce qui est de
l’estimation de canal en contexte monocellulaire. La synchronisation est suppose´e acquise
ici, ce qui signifie que le moyennage peut eˆtre entrepris en voie descendante pour les deux
approches. La borne de Cramer-Rao sur l’estimation du canal, dont le calcul est donne´
dans [96], a e´te´ reporte´e en paralle`le des re´sultats de la voie montante. Il s’agit en fait de
la moyenne des bornes des diffe´rents canaux, les valeurs obtenues pour chacun d’eux e´tant
fortement similaires. On ve´rifie que la solution temporelle, donne les meilleurs re´sultats,
et on remarque que ceux-la` sont tre`s proches de la borne de Cramer-Rao moyenne en voie
montante, ce qui atteste de la qualite´ de l’estimation. En voie descendante, la borne est
de´passe´e puisque l’on met en œuvre le filtre moyenneur. Le gain de l’approche temporelle
sur l’approche fre´quentielle n’est pas flagrant pour les canaux de re´ponse courte, soient
les canaux Sintes0a et Sintes4, puisqu’ils ne subissent que tre`s peu de distorsion de la
part du filtre fre´quentiel. Pour les canaux Sintes8a et Sintes5b en revanche, l’apport du
filtrage effectue´ par FFT est important. Celui-ci n’engendre en effet aucune distorsion,
permettant ainsi d’obtenir des performances comparables a` celles des autres canaux. Ces
observations restent valables en contexte multicellulaire comme le montre la figure 5.22.
A` 20 dB notamment, les re´sultats de l’approche temporelle sont de´grade´s pour les canaux
Sintes8a et Sintes5b compare´s aux canaux Sintes0a et Sintes4. Pre´cisons que les re´sultats
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Fig. 5.21 – Comparaison de la variance de l’erreur d’estimation du canal entre les ap-
proches fre´quentielle et temporelle en voies descendante (gauche) et montantes (droite)
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Fig. 5.22 – Comparaison de la variance de l’erreur d’estimation du canal entre les ap-
proches fre´quentielle et temporelle en voies descendante (gauche) et montantes (droite)
en contexte multicellulaire.
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de l’approche temporelle ont e´te´ moyenne´s sur l’ensemble des canaux pour faciliter la lisi-
bilite´ de la figure(2). On remarque d’autre part que les de´gradations dues a` l’augmentation
du nombre de cellules sont du meˆme ordre de grandeur pour les deux approches.
En re´sume´, il apparaˆıt clairement que les estimateurs de l’approche fre´quentielle sont
tre`s efficaces pour compenser les erreurs de synchronisation, contrairement a` ceux de
l’approche temporelle qui ne permettent pas de re´pondre au cahier des charges sur ce
point pre´cis. Des deux approches cependant, il convient de dire que l’approche tempo-
relle, une fois la synchronisation acquise, permet de fournir les meilleures estimations en
terme de re´ponse de canal. Une solution pourrait alors consister a` combiner les deux ap-
proches en appliquant un filtrage par FFT sur l’estimation de la fonction de transfert
re´alise´e dans le cadre de l’approche fre´quentielle. Cependant, la complexite´ que repre´sente
la mise en œuvre d’une telle ope´ration est bien trop importante en comparaison du gain
de performances attendu. Le filtrage dans le domaine transforme´ ne´cessite en effet l’em-
ploi de 2 FFT, en plus de celle utilise´e pour la de´modulation OFDM. Rappelons que
nous travaillons ici sur des spectres comprenant N = 2048 sous-porteuses, ce qui signifie
que le couˆt du filtrage mis en œuvre avec deux FFT utilisant classiquement un radix2,
s’e´le`ve a` 2N log(N/2) = multiplications et a` 4N log(N) additions. Le filtrage d’ordre 30
ne repre´sente quant a` lui que 30 multiplications et 30 additions. L’accroissement de la
complexite´ est donc tel que la mise en œuvre du filtrage par FFT n’est pas judicieuse.
L’approche fre´quentielle propose´e au chapitre 4 constitue donc une solution potentielle
aux proble`mes de synchronisation et d’estimation de canal pour le syste`me e´tudie´.
(2)Ceci se justifie par le fait que les re´sultats obtenus pour chacun des canaux sont tre`s proches.
Conclusion de la deuxie`me partie
Dans cette seconde partie, nous avons pre´sente´ deux approches temporelle et fre´quentielle
pour la synchronisation et l’estimation de canal de re´cepteurs, pour des applications de
transmission sur des canaux CPL. Tout d’abord, l’e´tude de l’impact des erreurs de syn-
chronisation sur les performances du syste`me a montre´ que les contraintes de re´cupe´ration
de la fre´quence d’e´chantillonnage e´taient particulie`rement drastiques, en raison de l’utilisa-
tion d’un nombre limite´ de symboles pilotes et du grand nombre d’e´tats des constellations.
L’approche fre´quentielle nouvellement propose´e permet dans un contexte mono- et
multicellulaire une estimation conjointe de la re´ponse du canal et du de´calage fre´quentiel
de l’horloge, graˆce a` une se´lection des sous-porteuses et du filtrage des estime´s. Ces prin-
cipes constituent une contribution originale de ce travail de the`se. L’approche temporelle,
quant a` elle, repose sur une adaptation au contexte multicellulaire d’une solution de´ja`
publie´e.
Diffe´rentes simulations ont e´te´ mene´es afin d’e´valuer les performances relatives des
deux approches. Les re´sultats obtenus concernant les estimateurs de l’approche fre´quentielle
permettent de satisfaire les contraintes de synchronisation du syste`me, malgre´ la se´ve´rite´
qui les caracte´rise. Nous avons pu voir que les re´sultats restaient valides aussi bien a`
tre`s faible SNR qu’en contexte multicellulaire. La proce´dure conjointe propose´e dans ce
me´moire constitue donc une solution robuste et adapte´e au proble`me de synchronisation
du syste`me e´tudie´. Par ailleurs, nous avons pu mettre en e´vidence les limitations des
estimateurs de l’approche temporelle face aux contraintes de synchronisation. Ces estima-
teurs souffrent en effet d’une faible re´solution quant a` l’estimation du de´calage d’horloge,
et n’offrent par conse´quent qu’une correction de la fre´quence d’e´chantillonnage juste suffi-
sante pour limiter le terme d’ICI. Dans un contexte de synchronisation parfaite, la qualite´
de l’estimation de canal est en revanche meilleure par le biais de l’approche temporelle
et atteint quasiment la borne de Cramer-Rao en voie montante. L’augmentation de com-
plexite´ qui l’accompagne n’encourage cependant pas sa mise en œuvre, d’autant que les
re´sultats obtenus par l’approche fre´quentielle sont tout a` fait satisfaisants.
L’e´tude de l’estimation conjointe des erreurs de synchronisation et d’estimation de ca-
nal selon l’approche fre´quentielle a fait l’objet de deux communications dans des confe´rences
internationales [97, 98] et d’un transfert de connaissances au sein du projet IDILE [99].
Troisie`me partie
Proce´de´s d’allocation dynamique
des ressources
Chapitre 6
L’allocation dynamique des
ressources, l’exemple de la DMT
L
a dernie`re partie de ce me´moire est consacre´e a` l’e´tude des proce´de´s d’allocation dy-
namique des ressources applique´s au syste`me SS-MC-MA propose´. Plus ge´ne´ralement,
les re´sultats qui seront pre´sente´s constituent une solution pratique au proble`me de par-
tage et d’allocation des ressources dans un syste`me multiutilisateur empruntant une liaison
point-a`-multipoint ou multipoint-a`-point. Avant de de´velopper les algorithmes d’alloca-
tion, ce sixie`me chapitre se propose d’introduire et de pre´senter les principes d’optimi-
sation et de partage des ressources entre diffe´rents utilisateurs d’un syste`me. Le premier
point du chapitre fait figure de rappels quant a` ces principes d’optimisation et introduit
notamment le concept de modulations adaptatives. Les diffe´rentes politiques d’optimisa-
tion qu’il est possible d’envisager sont e´galement pre´sente´es. Dans un second temps, nous
nous attarderons a` appliquer ces principes a` l’OFDM et en particulier, nous de´crirons le
syste`me DMT (digital multitone) utilise´ dans les transmissions xDSL et dans la plupart
des modems CPL du marche´. Nous chercherons alors a` adapter ce syste`me aux contraintes
de l’e´tude afin de pourvoir le prendre comme re´fe´rence tout au long de cette partie.
6.1 Principes de gestion des ressources
6.1.1 Ge´ne´ralite´s
La gestion des ressources au sein d’un syste`me de communications s’impose comme une
question de premier plan de`s lors que l’on cherche a` optimiser ses performances. Tout
syste`me doit en effet composer avec une certaine somme de limitations physiques et tech-
nologiques additionne´es a` des contraintes supple´mentaires impose´es par la qualite´ de ser-
vice (QoS). A` l’inverse, on de´nombre un certain nombre de degre´s de liberte´ qui peuvent
servir a` configurer le syste`me dans le respect de ces limitations et contraintes. Dans l’hy-
pothe`se ou` l’e´metteur a une connaissance parfaite de la re´ponse du canal, on peut alors
envisager d’adapter les parame`tres libres du syste`me en fonction du comportement du
canal et des contraintes afin de remplir le contrat fixe´ par la QoS.
Parmi les limitations que l’on rencontre au sein d’un syste`me, les plus e´videntes sont
par exemple la limitation de la ressource fre´quentielle ou celle de la puissance d’e´mission.
Tout syste`me travaille en effet a` bande limite´e, et sous des contraintes de puissance fixe´es
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par les normes ou par les limitations physiques, comme la consommation des amplifi-
cateurs utilise´s par exemple. Les degre´s de liberte´ de´pendent quant a` eux fortement du
type de syste`me mis en œuvre. Dans un syste`me a` porteuses multiples, nous avons vu
au paragraphe 2.1.1 qu’il est possible d’attribuer un nombre diffe´rent de bits et une puis-
sance diffe´rente a` chacune des sous-porteuses du spectre. On aboutit alors a` des syste`mes
connus sous l’appellation DMT, que nous pre´senterons au paragraphe suivant. Dans un
syste`me DS-CDMA, le meˆme principe peut eˆtre mis en œuvre dans l’espace des codes, une
puissance et un nombre de bits diffe´rents pouvant eˆtre alloue´s a` chacune des se´quences
d’e´talement (cf. paragraphe 2.1.2.1). Concernant le syste`me propose´, nous de´taillerons
par la suite qu’il est possible de re´partir la puissance et les bits a` la fois dans l’espace des
codes et des sous-porteuses.
Dans un contexte multiutilisateur avec liaison point-a`-multipoint, nous avons e´voque´,
au paragraphe 2.1.2.2, le fait que l’acce`s au medium pour chaque utilisateur peut eˆtre mis
en œuvre selon trois approches diffe´rentes, qui sont le TDMA, le FDMA et le CDMA. Pour
les syste`mes ou` la re´ponse du canal est inconnue a` l’e´mission, l’e´metteur n’a pas d’autre
choix que d’attribuer chaque jeu d’e´le´ments — slots temporels, sous-porteuses, se´quences
d’e´talement — de fac¸on fige´e et arbitraire a` chacun des utilisateurs. Au contraire, lorsque la
re´ponse du canal est une donne´e connue de l’e´metteur, celui-ci peut envisager d’adapter le
partage des ressources entre les utilisateurs en fonction du canal de chacun. On aboutit de
cette manie`re a` une utilisation bien plus efficace des ressources temps-fre´quence-code [100].
L’allocation des bits et des puissances peut ensuite eˆtre effectue´e pour chaque utilisateur
du syste`me sur son propre jeu d’e´le´ments. Nous verrons que ces principes peuvent eˆtre
applique´s au syste`me DMT ainsi qu’au syste`me SS-MC-MA propose´. En de´finitive, dans
un contexte comme le noˆtre, les algorithmes d’allocation doivent a` la fois combiner le par-
tage dynamique des ressources entre utilisateurs et l’allocation dynamique des ressources
individuelles de chaque utilisateur.
D’un point de vue the´orique, de nombreuses recherches ont e´te´ mene´es ces dernie`res
anne´es, visant a` de´terminer la capacite´ des canaux de diffusion (broadcast channels) et des
canaux d’acce`s multiple (multiple access channels) [101,102,103]. Rappelons que les termes
de canaux de diffusion et d’acce`s multiple sont utilise´s en the´orie de l’information pour
de´signer les canaux point-a`-multipoints et multipoint-a`-points, respectivement, correspon-
dant dans notre cas aux canaux des liaisons descendantes et montantes, respectivement.
Ces travaux ont permis de mettre en e´vidence les re´gions de capacite´ de ces canaux,
de´finies comme des structures alge´briques convexes, appele´es polymatro¨ıdes [104, 105].
Des strate´gies d’allocation permettant d’atteindre la frontie`re de ces re´gions, et donc de
maximiser le de´bit total des syste`mes pour une re´partition donne´e des de´bits entre utili-
sateurs, ont e´te´ propose´es [106, 107]. Les solutions existantes sont essentiellement base´es
sur l’utilisation de re´cepteurs optimaux a` annulation d’interfe´rence qui ne peuvent eˆtre
envisage´s dans le cadre de cette e´tude pour des raisons e´videntes de complexite´ de mise en
œuvre. Dans le syste`me SS-MC-MA propose´, les choix e´voque´s au chapitre 1 imposent au
contraire une structure particulie`re aux e´metteurs et re´cepteurs du re´seau par l’utilisation
de codes orthogonaux et d’une composante FDMA. Ces structures sont conside´re´es comme
sous-optimales du point de vue de la the´orie de l’information car elles ne permettent pas
d’atteindre la frontie`re de la re´gion de capacite´. Pour autant, elles ont l’avantage de
conduire a` des re´cepteurs plus simples et sont pour cela largement mises en œuvre dans
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les syste`mes pratiques. Les optimisations mene´es sur la configuration dynamique de ces
syste`mes en terme d’allocation des ressources ont donc lieu au sein d’une re´gion de de´bits
atteignables ou de la re´gion de capacite´ du syste`me, incluse a` l’inte´rieur de la re´gion de
capacite´ du canal.
6.1.2 Les modulations adaptatives
6.1.2.1 Capacite´ the´orique et capacite´ pratique d’un canal non dispersif
Pour un canal non dispersif d’atte´nuation α donne´e, encore qualifie´ de canal uniforme,
perturbe´ par la seule pre´sence de bruit AWGN de puissance Pb, les deux grandeurs,
bande de fre´quence B et puissance d’e´mission Ps, fixent a` elles seules le de´bit maxi-
mum the´oriquement envisageable, en vertu de la relation de Shannon. On rappelle que
cette relation s’e´crit,
C = B log2
(
1 +
αPs
Pb
)
= B log2 (1 + SNR) . (6.1)
ou` C est donne´e en bits/s. La capacite´ the´orique du canal croˆıt donc avec le SNR de
re´ception de fac¸on logarithmique et le de´bit binaire que peut transmettre un canal ne
peut pas de´passer la limite donne´e par la capacite´ the´orique C. Pour atteindre cette limite
en de´bit, un code the´orique d’une complexite´ infinie, dont le de´lai de codage/de´codage
est lui aussi infini, doit eˆtre utilise´. Bien e´videmment, les codes mis en œuvre dans les
syste`mes re´els sont sous-optimaux par rapport a` ce code the´orique infini et ne permettent
pas d’atteindre la capacite´ C du canal. On introduit alors un parame`tre Γ , connu sous le
nom de marge de SNR (SNR gap), et qui constitue une mesure de la performance relative
d’un syste`me utilisant un sche´ma de codage donne´, par rapport a` la capacite´ the´orique
du canal. Pour une marge Γ caracte´ristique d’une probabilite´ d’erreur Pes et d’un sche´ma
de codage choisi, le nombre de bits R pouvant eˆtre ve´hicule´s est alors donne´ par [108],
R = log2
(
1 +
1
Γ
αPs
Pb
)
, (6.2)
ou` R est exprime´ en bits par symbole. Cette e´quation montre concreˆtement que le de´bit
maximal pouvant eˆtre atteint sur le canal, encore appele´ capacite´ pratique, est re´duit par
rapport a` sa capacite´ the´orique. On peut voir cette capacite´ pratique comme le de´bit
maximal pouvant eˆtre transmis sur un canal pour lequel le SNR est diminue´ d’un facteur
Γ . Rajoutons que Γ est parfois appele´ le SNR normalise´, car on peut en effet e´crire
Γ = SNR/(2R − 1).
Finalement, on peut retenir que la connaissance de la re´ponse du canal a` l’e´mission
et de la marge de SNR du sche´ma de codage utilise´ permet de de´terminer pre´cise´ment la
quantite´ d’information, en bits par symbole, qu’il est possible de transmettre sur le canal
conside´re´ pour une puissance d’e´mission Ps fixe´e. Remarquons que la de´marche inverse,
qui consisterait a` de´terminer la puissance d’e´mission ne´cessaire au transfert d’un de´bit
cible est e´galement envisageable. Ce proce´de´ se heurte cependant rapidement au principe
de limitation de la puissance d’e´mission et ne sera de ce fait pas traite´ ici.
6.1.2.2 Marge de SNR des modulations QAM
Comme nous l’avons e´voque´ dans les spe´cifications du syste`me SS-MC-MA adaptatif pro-
pose´, les modulations nume´riques de type QAM vont eˆtre utilise´es pour transmettre les
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Fig. 6.1 – Points de fonctionnement des modulations QAM pour une probabilite´ d’erreur
symbole Pes = 10
−5
donne´es sur les diffe´rentes sous-porteuses. Il est donc ne´cessaire de quantifier la valeur de
Γ relatant l’efficacite´ du sche´ma de transmission relatif aux modulations QAM. La marge
de SNR peut eˆtre de´termine´e a` partir des courbes de taux d’erreur des modulations, pour
un point de fonctionnement donne´, a` savoir un taux d’erreur symbole fixe´. La figure 6.1
donne la capacite´ effective des modulations QAM pour une probabilite´ d’erreur symbole
Pes de 10
−5. La marge de SNR Γ de chaque modulation est obtenue en e´valuant la dis-
tance entre les points de fonctionnement et la courbe de capacite´ the´orique re´sultant de
l’e´quation 6.1. On constate ainsi que la marge est quasiment constante quelle que soit la
constellation e´tudie´e, ce qui, nous en reparlerons, constitue un re´el avantage pour la mise
en œuvre des algorithmes d’allocation.
La marge de SNR des modulations QAM peut eˆtre de´termine´e de fac¸on the´orique a`
partir de l’expression de la probabilite´ d’erreur symbole. Dans le cas d’un codage de Gray,
cette probabilite´ peut en effet eˆtre approche´e par [64],
Pes ≈ 2 erfc
{√
3R
2(2R − 1)
Eb
N0
}
, (6.3)
pour des rapports Eb/N0  1. Dans cette expression, R de´signe bien entendu le nombre
de bits transmis par la modulation QAM. En rappelant que SNR = Es/N0 = REb/N0, il
vient imme´diatement que,
Pes ≈ 2 erfc
{√
3
2
Γ
}
. (6.4)
On note que cette relation ne fait pas intervenir le nombre de bits R des constellations
QAM, ce qui confirme ce qui avait e´te´ constate´ au regard des re´sultats de la figure 6.1. En
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inversant la relation, il est donc tout a` fait possible de de´terminer la marge de SNR ca-
racte´ristique des modulations QAM pour un taux d’erreur symbole donne´. En l’occurence,
on trouve une marge Γ = 6,76, soit 8 dB, pour Pes = 10
−5. Si l’on de´sirait maintenant ob-
tenir Γ pour une probabilite´ d’erreur binaire Peb plutoˆt que pour une probabilite´ d’erreur
symbole Pes, on utiliserait alors le fait que Peb = Pes/R, expression qui fait re´apparaˆıtre
le nombre de bits R relatif a` la taille des contellations QAM. L’avantage d’une marge
de SNR constante en fonction de la constellation QAM choisie serait alors perdu. C’est
pourquoi dans la suite, nous spe´cifierons la marge de bruit relativement a` une probabilite´
d’erreur symbole.
Graˆce a` l’introduction de la marge de SNR, il est donc possible d’adapter la modulation
QAM choisie a` la re´ponse du canal. Il s’agit la` du principe de modulation adaptative que
nous mettrons en œuvre par la suite dans le cas de signaux a` porteuses multiples, et en
particulier avec le syste`me SS-MC-MA propose´. Notons que l’on pre´fe`rera alors reprendre
les spe´cifications VDSL qui pre´voient l’utilisation de constellations hie´rarchiques dont
la ge´ne´ration est facilite´e par rapport aux QAM classiques [61]. Ces constellations ne
respectent pas le codage de Gray et leurs performances sont en cela le´ge`rement de´grade´es.
Nous ne tiendrons pas compte de ces de´gradations dans la suite et la marge de SNR
conside´re´e sera celle des QAM classiques.
6.1.2.3 Notion de marge de bruit
Dans les proble`mes d’allocation des ressources, il est classique d’introduire une marge
supple´mentaire, appele´e marge de bruit γ, qui vient s’ajouter a` la marge de SNR Γ . Cette
marge constitue une pre´caution qui permet d’assurer la probabilite´ d’erreur symbole cible
meˆme en cas d’augmentation du niveau de bruit d’un facteur γ. Le de´bit qui peut eˆtre
transmis en prenant en compte cette nouvelle marge est alors diminue´ et s’e´crit tre`s
simplement,
R = log2
(
1 +
1
γΓ
αPs
Pb
)
. (6.5)
On comprend bien que l’on rend ainsi le syste`me plus robuste face au bruit, puisque l’on
raisonne comme si le point de fonctionnement des constellations se trouvait a` une distance
supe´rieure a` Γ de la limite the´orique de Shannon. Nous allons ainsi voir que cette notion
de marge de bruit est fondamentale dans l’optimisation de la robustesse des syste`mes de
communications.
6.1.3 Politiques d’optimisation
Nous venons de voir que la connaissance du canal a` l’e´mission permet a` l’e´metteur de
de´terminer la quantite´ maximale d’information pouvant eˆtre transmise par le canal de
propagation, a` puissance d’e´mission fixe´e. On parle ici de puissance d’e´mission au sens
large. Il peut en fait s’agir d’une limitation en puissance totale ou d’une limitation en
DSP, comme nous le de´taillerons plus loin. Selon les exigences de la QoS, la strate´gie a`
adopter n’est cependant pas toujours d’atteindre ce maximum, c’est-a`-dire de maximiser
le de´bit de transmission. Au contraire, il est fre´quent dans les syste`mes pratiques, de fixer
le de´bit a` atteindre, appele´ de´bit cible, et de proce´der a` une maximisation de la marge de
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bruit γ du syste`me, toujours a` puissance d’e´mission donne´e. Rappelons que cette approche
permet alors de maximiser la robustesse du syste`me face au bruit.
De manie`re ge´ne´rale pour un syste`me donne´, notons R et P les politiques d’allocation
des ressources mises en œuvre au sein du syste`me. R donne la strate´gie de re´partition
des bits et P celle des puissances, en fonction des degre´s de liberte´ du syste`me. Pour
une probabilite´ d’erreur symbole cible Pes donne´e, on de´signe par f(R,P, γ) la fonction
donnant le de´bit obtenu apre`s parame´trage du syste`me conforme´ment aux politiques d’al-
location R et P, en fonction de la marge de bruit γ. Dans le cas d’une transmission QAM
monoporteuse par exemple, f est de la forme de´finie a` l’e´quation (6.5). Dans un cadre
plus ge´ne´ral, f repre´sente l’information mutuelle entre les variables ale´atoires relatives
aux donne´es de la source — l’e´metteur — et aux donne´es du destinataire — le re´cepteur.
Sous la contrainte d’une puissance d’e´mission fixe´e, au sens large, on peut alors expri-
mer les strate´gies d’optimisation comme suit,
Maximisation du de´bit : max
R,P
f(R,P, γ) pour γ fixe´e, (6.6)
Maximisation de la marge : max
R,P
f−1(R,P, R) pour R fixe´. (6.7)
Remarquons que la maximisation du de´bit revient a` maximiser l’information mutuelle
entre la source et le destinataire pour un sche´ma de codage donne´, c’est a` dire a` atteindre
la capacite´ pratique du syste`me pour une de´pense e´nerge´tique donne´e. La maximisation
de la marge cherche au contraire a` e´conomiser le maximum de puissance disponible tout
en assurant la transmission du de´bit cible. Nous serons amene´s par la suite a` traiter le
cas de ces deux strate´gies antagonistes, dans le cadre de l’optimisation de l’allocation des
ressources au sein du syste`me SS-MC-MA propose´.
6.2 Les modulations adaptatives en OFDM
Avant de se consacrer a` l’allocation des ressources en mode SS-MC-MA, nous allons ex-
pliciter les me´canismes d’application des modulations adaptatives aux syste`mes OFDM.
Le syste`me adaptatif obtenu, la DMT, servira de re´fe´rence a` notre e´tude(1), en tant que
syste`me largement mis en œuvre au sein des modems CPL actuels (cf. chapitre 1). Nous al-
lons tout d’abord conside´rer que le syste`me DMT est exploite´ en contexte mono-utilisateur
point-a`-point, avant d’e´tendre les concepts pre´sente´s au contexte multiutilisateur point-
a`-multipoint.
6.2.1 Information mutuelle associe´e a` la forme d’onde OFDM
Nous allons chercher ici a` exprimer la fonction f relative a` la forme d’onde OFDM, afin
de pouvoir proce´der aux optimisations pre´sente´es pre´ce´demment. Pour cela, reprenons
l’expression du signal obtenu en sortie de la FFT de re´ception, a` savoir y = Hx+b ′. Soit
Rx la matrice de covariance du vecteur de symboles x, l’information mutuelle entre les
signaux e´mis et rec¸us s’e´crit,
I(x|H ,y|H) = 1
2
log2 det
[
I +
1
N0
HRxH
H
]
, (6.8)
(1)Le syste`me DMT est en fait e´quivalent du syste`me OFDM. Pour notre part, nous utiliserons le sigle
DMT pour de´signer implicitement la combinaison entre l’OFDM et les modulations adaptatives.
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sous l’hypothe`se de signaux spe´ciaux gaussiens(2) et de connaissance parfaite du canal
a` l’e´mission et a` la re´ception. Remarquons alors que la matrice de covariance de´finit
entie`rement le processus spe´cial gaussien centre´ relatif au signal x. L’information mu-
tuelle est donc entie`rement conditionne´e par la valeur de Rx. En conside´rant que les
diffe´rents symboles e´mis sur chaque sous-porteuse re´pondent a` des processus de´corre´le´s,
on de´duit que la matrice de covariance est diagonale de k ie`me terme E [xkx¯k] = Pk. Rap-
pelons de plus que la matrice du canal H est la matrice des valeurs propres Hk du canal,
valeurs correspondant aux coefficients de la fonction de transfert du canal. Le calcul du
de´terminant se re´duit alors a` une simple multiplication de termes diagonaux. L’informa-
tion mutuelle ve´hicule´e par la forme d’onde OFDM, exprime´e en bits par symbole, vaut
alors
I = log2
N∏
k=1
(
1 + |Hk|2 Pk
N0
)
,
=
N∑
k=1
log2
(
1 + |Hk|2 Pk
N0︸ ︷︷ ︸
SNRk
)
. (6.9)
Rappelons que l’information mutuelle donne le de´bit transmis par la forme d’onde OFDM
sur le canal conside´re´. Il apparaˆıt que ce de´bit s’exprime comme une somme de de´bits
transmis par une collection de canaux gaussiens uniformes chacun e´tant caracte´rise´ par un
SNRk propre. Ces canaux sont de´finis par les sous-porteuses du spectre OFDM. Ce re´sultat
provient du fait que l’ide´e de de´part de l’OFDM est de subdiviser la bande totale de
transmission en N sous-bandes suffisamment e´troites pour que le canal puisse pre´cise´ment
eˆtre conside´re´ comme plat en fre´quence sur chacune d’entre elles. Ainsi, le de´bit total
transmis est la somme des de´bits sur l’ensemble des sous-canaux et l’optimisation ope´re´e
sur le canal de bande B revient a` l’optimisation de l’ensemble des sous-canaux.
6.2.2 Optimisation du syste`me DMT
6.2.2.1 De´bit re´alisable
D’apre`s les calculs pre´ce´dents, nous pouvons a` pre´sent exprimer le de´bit re´alisable associe´e
a` la forme d’onde OFDM. On introduit pour cela les termes de marge de SNR et de marge
de bruit dans (6.9) pour tenir compte de l’exploitation des modulations QAM et d’une
pre´caution e´ventuelle sur le niveau de bruit. En de´signant par Rk le de´bit atteint sur la
sous-porteuse k, on obtient alors
Rdmt =
N∑
k=1
Rk =
N∑
k=1
log2
(
1 +
1
γΓ
|Hk|2 Pk
N0
)
. (6.10)
Cette e´criture de´finit donc la fonction f introduite pre´ce´demment, et sur laquelle vont eˆtre
mene´es les optimisations. Concernant la contrainte en puissance, celle-ci peut se traduire
par une limitation en puissance totale PT , soit
∑
k Pk ≤ PT , ou par une contrainte en
(2)Des signaux spe´ciaux gaussiens de´signent des signaux complexes e´quivalents en bande de base dont
les deux composantes suivent une loi gaussienne [109].
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DSP, soit Pk ≤ Pˇk ∀k, ou` Pˇk est le niveau maximal de puissance autorise´ sur la sous-
porteuse k. La contrainte en puissance totale a e´te´ le sujet d’un grand nombre d’e´tudes
dans la litte´rature. C’est sous cette contrainte que la solution bien connue du waterfilling
a notamment vu le jour, par optimisation du de´bit suivant la me´thode des multiplicateurs
de Lagrange [110]. Dans cette e´tude, l’approche qui nous inte´resse concerne plutoˆt la
limitation en DSP, impose´e par les normes d’e´mission (cf. paragraphe 1.1.3.2). C’est donc
cette contrainte qui sera applique´e dans le cadre des diverses optimisations mene´es.
Par la suite, nous ferons la distinction entre les solutions the´oriques obtenues dans le
cas ou` le nombre R de bits transmis par symbole prennent leurs valeurs dans R+, et les
solutions pratiques adapte´es aux syste`mes re´els pour lesquelles ces nombres R sont des
valeurs entie`res, impose´es par la granularite´ des modulations QAM. Le premier cas sera
qualifie´ de granularite´ infinie, R ∈ R+, et le second de granularite´ finie, R ∈ N.
6.2.2.2 Maximisation du de´bit
Nous allons commencer par traiter le cas de la maximisation du de´bit. Le proble`me d’op-
timisation associe´ s’e´crit tre`s simplement,
(P )

max
Pk ∀k
N∑
k=1
log2
(
1 +
1
γΓ
|Hk|2 Pk
N0
)
,
sous la contrainte, Pk ≤ Pˇk ∀k .
Le de´bit est donc maximise´ en re´partissant judicieusement la puissance Pk sur les diffe´rentes
sous-porteuses du spectre. Cette strate´gie de re´partition de puissance conditionne la po-
litique P. On remarque en revanche qu’aucune politique de re´partition des bits R n’est
utile ici, puisque les de´bits individuels transmis sur chaque sous-porteuse sont relie´s de
manie`re univoque a` la re´partition des puissances, conforme´ment a` l’e´quation 6.2.
A- Granularite´ infinie
Dans le cas ou` les de´bits peuvent prendre des valeurs re´elles positives, la solution au
proble`me de maximisation est e´vidente, a` savoir qu’il suffit de porter la de´pense de puis-
sance au maximum autorise´ sur chaque sous-porteuse. Les politiques d’allocation de la
puissance et du de´bit s’e´crivent donc,
R∗ ⇐⇒
 P : ∀ k P
∗
k = Pˇk ,
R : ∀ k R∗k = log2
(
1 + 1γΓ |Hk|2 PˇkN0
)
.
(6.11)
Dans la suite, la notation x∗ sera utilise´e pour marquer le fait que x est optimal. Re-
marquons que l’on atteint de cette manie`re la capacite´ pratique de la forme d’onde
OFDM dans le cas de l’utilisation du sche´ma de codage QAM. Insistons ici sur le fait
que le proble`me pre´sente´ se de´marque comple`tement des proble`mes de maximisation du
de´bit transmis sous contrainte d’une limitation en puissance totale, proble`mes notamment
e´tudie´s dans [111, 112].
B- Granularite´ finie
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Fig. 6.2 – Comparaison des re´sultats d’allocation des bits en granularite´ infinie et finie,
dans le cadre de la maximisation du de´bit en DMT pour une limitation en DSP donne´e.
L’extension au cas de de´bits a` valeurs entie`res est imme´diate. Les de´bits calcule´s doivent en
effet simplement eˆtre arrondis afin d’obtenir des valeurs compatibles avec la mise en œuvre
des modulations QAM. Les contraintes en terme de probabilite´ d’erreur et de puissance
devant impe´rativement eˆtre respecte´es, on comprend que l’arrondi doit eˆtre effectue´ par
de´faut. Par conse´quent, l’allocation de puissance peut eˆtre re´e´value´e de manie`re a` fournir a`
chaque sous-porteuse la quantite´ de puissance exactement ne´cessaire a` la transmission de
nouveaux de´bits calcule´s, au taux d’erreur cible envisage´ au sein du syste`me. La relation
(6.10) est exploite´e pour cela, si bien que les politiques d’allocation des ressources peuvent
eˆtre exprime´es comme suit
R˙∗ ⇐⇒

R : ∀ k R˙∗k = bR∗kc ,
P : ∀ k P˙ ∗k = γΓ
N0
|Hk|2
(
2R˙
∗
k − 1
)
,
(6.12)
ou` x˙ indique que x est un parame`tre relatif a` un contexte de granularite´ finie. Notons
que la puissance de´pense´e sur chaque sous-porteuse est telle que ∀ k P˙ ∗k ≤ Pˇk. Afin de
limiter les calculs, il est donc envisageable d’allouer la puissance maximale Pˇk autorise´e
sur chaque sous-porteuse, lesquelles vont alors be´ne´ficier d’une le´ge`re marge de bruit due
a` l’augmentation de puissance.
La figure 6.2 permet d’illustrer la diffe´rence entre les de´bits re´sultant des politiques
d’allocation sur un cas d’e´cole reposant sur un syste`me comprenant 256 sous-porteuses.
Les deux cas, de granularite´ finie et infinie, sont conside´re´s. Les sous-porteuses ont e´te´
classe´es par ordre de´croissant de SNR pour faciliter la lecture graphique. En trame de
fond sont trace´es les courbes repre´sentatives des de´bits atteints par application de la
politique R en granularite´ infinie pour diffe´rentes limitations de DSP, et en trait gras celle
correspondant a` la DSP de travail. La DSP est suppose´e plate, c’est-a`-dire que Pˇk = Pˇ ∀ k.
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Notons que le de´bit total atteint pour une configuration donne´e est en fait e´gal a` l’aire
sous la courbe de de´bit relative a` cette configuration. Naturellement, lorsque la granularite´
est finie, la courbe obtenue est en escalier, rendant ainsi compte de l’ope´ration d’arrondi
par de´faut des de´bits atteignables. En pre´sence d’une limitation en DSP, la DMT n’est
donc pas capable d’exploiter la totalite´ de l’e´nergie mise a` sa disposition. Dans l’exemple
choisi ici, on remarque d’ailleurs que les 100 dernie`res sous-porteuses ne sont pas du tout
exploitables par la DMT, leur capacite´ respective e´tant infe´rieure a` 1 bit par symbole.
On peut conclure que le syste`me DMT ne permet pas en pratique d’atteindre la capacite´
pratique du canal sous contrainte de limitation en DSP.
6.2.2.3 Maximisation de la marge
Inte´ressons-nous a` pre´sent au proble`me antagoniste de maximisation de la marge de bruit
γ. D’apre`s l’e´quation 6.2, on remarque cependant qu’aucune forme directe ne peut eˆtre
trouve´e pour exprimer γ en fonction de Rdmt, c’est-a`-dire que la fonction f
−1 n’est pas
de´finie de fac¸on explicite. L’e´quation d’optimisation ne peut donc pas eˆtre exprime´e de
manie`re imme´diate. Pour contourner le proble`me, on de´finit alors la marge γk par sous-
porteuse telle que,
γk =
1
ΓN0
Pk|Hk|2
2Rk − 1 . (6.13)
Le but e´tant d’obtenir une marge la plus e´leve´e possible, la totalite´ de la ressource en
puissance doit eˆtre exploite´e. On pose donc, Pk = Pˇk ∀ k, ce qui signifie que le signal sera
e´mis en limite de DSP. On comprend que le proble`me d’optimisation peut alors s’e´crire
(P )

∀ k max
Rk
1
ΓN0
Pˇk|Hk|2
2Rk − 1 ,
sous la contrainte,
∑
k
Rk = Rˇ .
On cherche ainsi a` maximiser chaque marge de bruit individuelle γk tout en assurant le
de´bit cible Rˇ. La solution est obtenue en re´partissant judicieusement les de´bits Rk sur
les diffe´rentes sous-porteuses du spectre. La re´solution de l’e´quation d’optimisation donne
alors la politique R a` suivre. La politique de re´partition des puissances est quant a` elle
d’ores et de´ja` fixe´e puisque l’on suppose que la totalite´ de la puissance autorise´e par le
masque de DSP est exploite´e.
A- Granularite´ infinie
Nous allons tout d’abord nous inte´resser au cas de de´bits de´finis dans R+. Le proble`me
de maximisation de γk peut eˆtre exprime´ comme le proble`me de minimisation de 1/γk. La
solution au proble`me d’optimisation sous contrainte est trouve´e en appliquant la me´thode
des multiplicateurs de Lagrange. Soit λ un scalaire, le Lagrangien associe´ au proble`me de
minimisation s’e´crit,
∀ k L(Rk, λ) = ΓN0 2
Rk − 1
Pˇk|Hk|2
+ λ
∑
k
Rk − λ Rˇ . (6.14)
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L’annulation de la de´rive´e du Lagrangien conduit rapidement a` l’expression de Rk en
fonction du multiplicateur λ, a` savoir
Rk = log2
[
− λ
ln 2
Pˇk|Hk|2
ΓN0
]
. (6.15)
L’e´quation de contrainte permet quant a` elle d’e´crire,
Rˇ =
∑
k
log2
[
− λ
ln 2
Pˇk|Hk|2
ΓN0
]
= N log2
[
− λ
ln 2
Pˇk
ΓN0
]
+ log2
[∏
k
|Hk|2
]
, (6.16)
ou` l’on rappelle que N est le nombre de sous-porteuses. On obtient alors l’expression du
multiplicateur,
λ = − ln 2 ΓN0
Pˇk
2
Rˇ
N(∏
k
|Hk|2
)1/N . (6.17)
En remplac¸ant λ par sa valeur dans (6.16), la re´partition optimale des de´bits Rk sur
l’ensemble des sous-porteuses est finalement obtenue. La politique d’allocation des de´bits
est l’application de cette re´partition optimale. Le processus d’allocation dynamique des
ressources se re´sume donc comme suit
γ∗k ⇐⇒

P : ∀ k P ∗k = Pˇk ,
R : ∀ k R∗k =
Rˇ
N
+ log2(|Hk|2)−
1
N
∑
k
log2(|Hk|2) .
(6.18)
Il faut rajouter que s’il existe une sous-porteuse k pour laquelle la valeur de Rk est ne´gative,
cette sous-porteuse doit eˆtre e´carte´e du processus d’allocation puisqu’elle conduit a` une
solution aberrante. Elle est donc retire´e du lot, et le calcul doit eˆtre re´ite´re´ sur les sous-
porteuses restantes. Il est inte´ressant de noter ici que la solution obtenue est strictement
e´quivalente a` la solution du proble`me de minimisation de la puissance totale dissipe´e sous
la contrainte d’un de´bit cible Rˇ, solution souvent e´tudie´e dans la litte´rature et notamment
pre´sente´e dans [112]. En granularite´ infinie, maximiser la marge de bruit revient donc a`
minimiser la puissance totale d’e´mission, a` de´bit cible donne´.
B- Granularite´ finie
Contrairement au cas de maximisation du de´bit, le passage de la solution d’allocation a`
granularite´ infinie a` celle base´e sur des ordres entiers de modulations, ne se re´sume pas
ici a` une simple ope´ration d’arrondi. En effet, si l’on se contente d’arrondir par de´faut
les de´bits alloue´s a` chaque sous-porteuse, le de´bit total re´sultant devient infe´rieur a` la
valeur cible, et les contraintes ne sont plus respecte´es. Le proble`me d’optimisation doit
donc prendre en compte la granularite´ des modulations. Introduisons pour cela la marge
γ˙k par sous-porteuse, relative a` un de´bit R˙k entier,
γ˙k =
1
ΓN0
Pk|Hk|2
2R˙k − 1 . (6.19)
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Il suffit donc de re´exprimer (6.14) pour obtenir le proble`me d’optimisation en granularite´
finie, a` savoir
(P )

∀ k max
R˙k
γ˙k,
sous la contrainte,
∑
k
R˙k = Rˇ .
(6.20)
Ce type de proble`me peut simplement eˆtre re´solu en mettant en œuvre un crible ou algo-
rithme glouton (greedy en anglais), qui constitue une proce´dure pour laquelle on atteint
la solution du proble`me par une maximisation pas a` pas de chaque fonction locale. Une
telle proce´dure d’allocation, qualifie´e de marginale car elle ne traite pas le proble`me en un
calcul direct, permet d’apporter une solution au proble`me d’optimisation en un nombre
fini d’ite´rations. En outre, elle conduit a` la solution optimale si l’ope´ration d’allocation
mise en œuvre a` chaque ite´ration ne vient pas modifier la valeur locale des fonctions non
servies lors de l’ite´ration en cours [113]. Dans le contexte de maximisation de la marge, les
fonctions locales a` maximiser sont les marges de bruit individuelles de chacune des sous-
porteuses. La proce´dure greedy, applique´e a` notre situation, consiste donc a` distribuer les
bits un par un aux sous-porteuses de telle sorte que chaque nouvelle allocation soit a` la fa-
veur de la sous-porteuse qui pre´sente la marge la plus forte, apre`s allocation de ce nouveau
bit. Il est alors clair que l’attribution d’un bit supple´mentaire a` une sous-porteuse donne´e
n’influence en rien la valeur des marges de bruit des autres sous-porteuses. Il y a donc
inde´pendance entre les diffe´rentes valeurs locales de marge de bruit ce qui confirme que la
re´solution du proble`me peut effectivement eˆtre conduite par le biais d’un crible. Notons
que la granularite´ finie induit que les marges γ˙k vont eˆtre diffe´rentes d’une sous-porteuse
a` l’autre.
Lorsqu’un crible est employe´ dans la recherche de la solution a` un proble`me d’optimi-
sation, il est possible de montrer(3) que cette solution est atteinte quel que soit l’e´tat initial
par lequel on de´bute la proce´dure ite´rative, si cet e´tat est optimal pour le de´bit total qui
lui est associe´ [113, 112]. Plus pre´cise´ment, pour distribuer B bits sur N sous-porteuses,
on peut exe´cuter le crible a` partir d’un e´tat initial ou` B ′ 6= B bits sont de´ja` alloue´s sur le
spectre de fac¸on optimale au sens du maximum de marge. Cela implique qu’il est possible
d’entamer la proce´dure en partant d’un de´bit alloue´ aussi bien supe´rieur qu’infe´rieur au
de´bit cible. En particulier, il est possible de partir avec un de´bit nul (e´tat ze´ro), ou avec
un de´bit maximal (e´tat max) sur chaque sous-porteuse. Notons que l’e´tat max est obtenu
par application de (6.12). Dans le premier cas, la proce´dure cherchera donc a` atteindre le
de´bit cible par ajouts successifs de bits ; dans le second cas, on cherchera plutoˆt a` atteindre
ce meˆme de´bit cible par suppressions successives des bits en exce`s.
C’est Hughes-Hartogs qui propose le premier la mise en œuvre d’une proce´dure greedy
pour traiter le proble`me de maximisation de la marge de bruit en DMT [111]. Un grand
nombre d’investigations ont ensuite e´te´ mene´es dans le but de re´duire la complexite´ de
son approche. Parmi les contributions majeures, on peut notamment citer les travaux de
(3)La preuve remonte aux anne´es 1970, date a` laquelle Edmonds [105] montre que certains proble`mes
d’optimisation peuvent eˆtre mode´lise´s par le biais des polimatro¨ıdes, et par la meˆme re´solus par des
proce´dures de type greedy. En exploitant les proprie´te´s de ces structures alge´briques, il montre e´galement
qu’une recherche de la solution par ce type de proce´dures conduit toujours a` la solution optimale lorsque
l’e´tat initial choisi est un e´tat dit ajuste´, c’est a` dire optimal pour le de´bit initial conside´re´.
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Chow et Cioffi [114] qui proposent une solution simple mais sous-optimale au proble`me
pose´ par Hughes-Hartogs, ceux de Fisher et Huber [115] base´s sur une minimisation du
taux d’erreur et ceux de Krongold [116] mettant en œuvre une me´thode ge´ome´trique per-
mettant d’acce´le´rer la proce´dure. Les re´sultats obtenus par Campello sont par ailleurs
particulie`rement inte´ressants [112] car ils consistent a` trouver un e´tat initial du crible
proche de la solution finale a` partir de la distribution obtenue en granularite´ infinie.
L’algorithme d’allocation que nous proposons de mettre en œuvre pour re´soudre le
proble`me de maximisation de la marge est pre´sente´ sur la figure 6.3 ci-dessous. Cet al-
gorithme est de´rive´ de l’algorithme de Hughes-Hartogs, adapte´ au cas d’une contrainte
de DSP. On ve´rifie bien que chaque ajout ou suppression de bit va dans le sens d’une
maximisation de la marge de bruit, sur l’ensemble des sous-porteuses. Notons que l’e´tat
initial peut eˆtre l’e´tat nul ou l’e´tat max, et que la proce´dure est capable d’atteindre la
solution par ajouts ou suppressions de bits.
1. Initialisation
∀ k R˙k = 0 ou ∀ k R˙k = R˙∗k
2. Tant que
∑
k R˙k 6= Rˇ
Si
∑
k R˙k > Rˇ
a. k = arg mink γ˙k(R˙k)
b. R˙k = R˙k − 1
Sinon
a. k = arg maxk γ˙k(R˙k + 1)
b. R˙k = R˙k + 1
Fig. 6.3 – Algorithme de maximisation de la marge de bruit en DMT en granularite´ finie.
Finalement, les proce´dures d’allocation des de´bits et puissances peuvent s’e´crirent,
γ˙∗k ⇐⇒
 P : ∀ k P˙ ∗k = Pˇk ,R : ∀ k R˙∗k donne´ par le crible . (6.21)
Contrairement au cas ou` la granularite´ est infinie, le proble`me de maximisation de
la marge de bruit en granularite´ finie ne peut plus eˆtre apparente´ a` celui de la minimi-
sation de la puissance totale dissipe´e, a` de´bit cible fixe´. Il suffit pour cela de comparer
l’algorithme de´crit ici avec ceux, pre´sente´s dans [112, 111], adapte´s a` la minimisation de
la puissance totale.
La figure 6.4 donne une repre´sentation de l’allocation des de´bits apre`s optimisation
de la marge de bruit pour les deux cas de granularite´ finie ou infinie et pour une DSP
plate fixe´e. De meˆme que sur la figure 6.2, les sous-porteuses ont e´te´ classe´es par ordre
de´croissant de SNR. En trame de fond sont trace´es les courbes repre´sentatives des de´bits
obtenus par sous-porteuse en granularite´ infinie pour diffe´rentes valeur de de´bit cible
Rˇ, et en trait gras celle correspondant au de´bit cible de travail. La courbe en pointille´s
repre´sente quant a` elle la limite de capacite´ du canal pour la limitation de DSP conside´re´e.
Le de´calage des courbes par rapport a` cette limite de capacite´ correspond a` la marge de
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Fig. 6.4 – Comparaison des re´sultats d’allocation des bits en granularite´ infinie et finie
dans le cadre de la maximisation de la marge de bruit en DMT pour une limitation en
DSP et un de´bit cible donne´s.
bruit relative a` un de´bit cible donne´. Lorsque ce de´bit est infe´rieur au de´bit maximal
envisageable, la courbe de capacite´ est translate´e vers le bas et la marge est positive ; au
contraire, quand le de´bit cible est supe´rieur au maximum, les courbes sont translate´es
vers le haut et la marge est ne´gative. Cette dernie`re situation doit eˆtre e´vite´e, puisqu’elle
entraˆıne une de´gradation du taux d’erreur et ne permet donc pas de ve´rifier les conditions
initiales. Pour l’exemple de de´bit cible e´tudie´, on note que les dernie`res sous-porteuses du
spectre ne sont pas sollicite´es par la politique d’allocation. Elles correspondent aux sous-
porteuses e´carte´es par l’algorithme pour raison de de´bit ne´gatif. En granularite´ infinie,
on peut ve´rifier que la marge de bruit est strictement constante sur toute la bande, et
en particulier pour les 3 points indique´s sur la figure. En revanche, en granularite´ finie,
l’e´cart avec la courbe de capacite´ de´pend de l’indice de sous-porteuse et peut prendre
des valeurs plus importantes ou plus faibles qu’en granularite´ infinie. L’utilisation de
constellations QAM ne permet donc pas d’obtenir une marge constante, rendant ainsi
certaines sous-porteuses plus vulne´rables au bruit que d’autres. En particulier, il existe
des sous-porteuses dont la marge de bruit va eˆtre rendue nulle, comme on le voit sur la
figure. La DMT n’est donc pas efficace pour la maximisation de la marge de bruit sous
contrainte d’une DSP limite´e.
6.2.3 Contexte multiutilisateur
Les principes pre´sente´s pre´ce´demment sont adapte´s au contexte point-a`-point mono-
utilisateur. En revanche, dans le cas de communications multiutilisateurs de type point-a`-
multipoint ou multi-point-a`-point, les algorithmes de´veloppe´s doivent eˆtre modifie´s pour
tenir compte du partage des ressources entre les utilisateurs du re´seau. Dans ce cas, on
doit prendre en compte autant de re´ponses de canal qu’il existe de liens entre les e´metteurs
et le re´cepteur, ou vice-versa. Les coefficients des fonctions de transfert des diffe´rents ca-
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naux seront alors note´s hk,u, k e´tant l’indice de sous-porteuse avec 0 ≤ k < N , et u e´tant
l’indice utilisateur avec 0 ≤ u < U et U le nombre d’utilisateurs actifs.
En DMT, le partage des ressources peut s’effectuer dans le domaine temporel ou
fre´quentiel, en appliquant une allocation adaptative des slots temporels ou des jeux de
sous-porteuses entre les utilisateurs. Nous allons nous focaliser ici sur le partage selon
l’axe fre´quentiel, que l’on peut qualifier de FDMA adaptatif. Chaque utilisateur va donc
recevoir un jeu de sous-porteuses qui lui seront personnellement attribue´es, si bien que
le de´bit total du syste`me s’exprime comme la somme des de´bits Ru relatifs a` chaque
utilisateur. L’expression de ce de´bit est alors
Rdmt =
U−1∑
u=0
Ru =
U−1∑
u=0
∑
l∈Su
log2
(
1 +
1
γΓ
|hl,u|2 Pk
N0
)
, (6.22)
ou` Su est le jeu des indices des sous-porteuses attribue´es a` l’utilisateur u et γu la marge
associe´e a` cet utilisateur. Dans la suite, le jeu des indices de l’ensemble des sous-porteuses
sera note´H = [1 · · · N ]. Les algorithmes d’allocation ont donc pour mission supple´mentaire
de rechercher les sous-ensembles Su ⊂ H qui permettent de respecter la strate´gie de ges-
tion des ressources. Dans un syste`me re´el, notons que l’objectif n’est pas de maximiser le
de´bit (resp. la marge) total du syste`me, mais plutoˆt de chercher a` maximiser les de´bits
individuels Ru (resp. les marges individuelles γu) de chaque utilisateur. Cette approche
permet de traiter les diffe´rents utilisateurs de manie`re e´quitable. Le proble`me d’optimi-
sation peut alors s’e´crire de manie`re ge´ne´rique sous la forme d’un proble`me du min-max
(P ) = max
Su
min
u
ηu , (6.23)
en introduisant le parame`tre ηu, qui vaut Ru dans le cas de la maximisation du de´bit,
et γu dans le cas de la maximisation de la marge. Dans le cas d’une granularite´ finie,
on pourra plutoˆt de´finir le parame`tre η˙u, relatif aux quantite´s R˙u et γ˙u. La recherche
de la solution optimale a` un proble`me d’optimisation comme celui-ci ne´cessite la mise
en œuvre de proce´dures re´cursives de forte complexite´, non compatibles avec la re´alite´
des contraintes d’imple´mentation. On comprend en effet que le nombre de combinaisons
de sous-porteuses qu’il est possible de former a` partir de l’ensemble des sous-porteuses
disponibles atteint des sommets qui rendent impraticable une recherche exhaustive du
partage optimal du spectre. Aussi est-il pre´fe´rable d’opter pour une solution sous-optimale
mais re´aliste en terme de temps de calcul, a` l’image de celle propose´e par Rhee et Cioffi
dans [117]. L’algorithme qui y est pre´sente´ re´alise un partage e´quitable du spectre entre
utilisateurs en terme de capacite´. En s’inspirant de cet algorithme, une solution adapte´e
au proble`me ge´ne´rique (6.23) peut alors facilement eˆtre de´veloppe´e.
L’algorithme modifie´ est propose´ figure 6.5. Les e´tapes ont e´te´ de´crites dans le cas d’une
granularite´ infinie mais sont imme´diatement transposables au cas d’une granularite´ finie
en remplac¸ant ηu par son homologue η˙u. L’ide´e ge´ne´rale de l’algorithme est d’attribuer
les diffe´rentes sous-porteuses du spectre une par une aux diffe´rents utilisateurs actifs, de
manie`re a` ce que chacun puisse tour a` tour accroˆıtre la valeur de son parame`tre ηu. Apre`s
l’e´tape d’initialisation, la premie`re ope´ration est d’attribuer une premie`re sous-porteuse a`
chaque utilisateur. Le cœur de la proce´dure, de´crite a` l’e´tape 3, consiste alors a` distribuer
les N − U sous-porteuses restantes de fac¸on ite´rative en choisissant toujours l’utilisateur
le plus de´favorise´ a` l’ite´ration en cours, c’est-a`-dire celui pre´sentant le parame`tre ηu le
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1. Initialisation
a. H = [1 · · · N ], ∀u Su = ∅, ∀u ηu = 0 ;
2. Pour u ∈ [0 · · · U − 1]
a. k = arg maxk |hk,u|2, ∀ k ∈ H ;
b. Su = Su + {k}, H = H− {k} ;
d. calcul de ηu sur Su ;
3. Tant que H 6= ∅
a. u = arg minu ηu, ∀u ;
b. k = arg maxk |hk,u|2, ∀ k ∈ H ;
c. Su = Su + {k}, H = H− {k} ;
d. calcul de ηu sur Su ;
Fig. 6.5 – Algorithme de maximisation du parame`tre ηu en DMT dans un contexte mul-
tiutilisateur en liaison point-a`-multipoint.
plus faible. Notons qu’a` chaque nouvelle attribution de sous-porteuse, on choisit celle de
plus forte puissance parmi les sous-porteuses encore disponibles dans H. De meˆme, la
valeur du parame`tre ηu est actualise´e en exploitant les solutions de´veloppe´es en contexte
mono-utilisateur, a` savoir les e´quations (6.11), (6.18), (6.12) et (6.21), selon les contextes
d’optimisation. Bien entendu, l’algorithme s’ache`ve lorsque toutes les sous-porteuses ont
e´te´ attribue´es.
L’algorithme ainsi pre´sente´ permet d’adapter le proble`me d’allocation des ressources
au contexte multiutilisateur. Comme nous l’avons de´ja` e´voque´, cet algorithme constitue
une solution sous-optimale au proble`me du minmax. La raison en est que l’approche
exploite´e ici est de type greedy, a` savoir qu’il s’agit d’une proce´dure qui cherche a` allouer
pas a` pas une partie de la ressource de manie`re a` contribuer au mieux a` la maximisation
de la fonction conside´re´e. Or, il est clair que l’attribution d’une sous-porteuse donne´e a` un
utilisateur u empeˆche tout autre utilisateur d’exploiter cette meˆme sous-porteuse. Ainsi,
lors des ite´rations suivantes, le choix des sous-porteuses se restreint puisqu’il de´pend des
choix ante´rieurs effectue´s. Cette de´pendance est la raison du caracte`re sous-optimal de
l’approche greedy [113].
6.3 Conclusion
Ce chapitre nous a permis d’introduire les diffe´rents principes exploite´s dans les proble`mes
d’optimisation des ressources, avec en particulier les notions de modulations adaptatives
et de marge de bruit. Le cas pratique de la DMT, utilise´ par la suite comme re´fe´rence, a e´te´
e´tudie´ et les algorithmes relatifs a` l’optimisation du de´bit et de la marge ont e´te´ adapte´s
au contexte de l’e´tude. Plus pre´cise´ment, nous avons pris en compte les contraintes de
notre syste`me dans l’e´laboration des algorithmes d’allocation, a` savoir la limitation de
la DSP et l’utilisation d’ordres entiers de modulations. Nous avons ainsi pu mettre en
e´vidence que la puissance disponible ne pouvait pas eˆtre entie`rement exploite´e par la
DMT lors de la maximisation du de´bit en granularite´ finie. De meˆme, nous avons vu que
la limitation des ordres de modulation ne permet pas de maximiser correctement la marge
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de bruit. Ces aspects vont eˆtre au cœur des discussions dans le chapitre suivant. Enfin,
ajoutons que nous nous sommes inspire´s de l’algorithme initialement propose´ par Rhee
et Cioffi pour apporter une solution ge´ne´rale aux proble`mes de maximisation en contexte
multiutilisateur point-a`-multipoint.
Chapitre 7
Optimisation de l’allocation des
ressources en mode SS-MC-MA
D
ans ce dernier chapitre nous allons chercher a` appliquer les principes d’allocation
dynamique des ressources au syste`me SS-MC-MA propose´. L’objectif est de mettre
au point des algorithmes similaires a` ceux de´veloppe´s dans le chapitre pre´ce´dent. Dans un
premier temps, nous allons revenir sur la description du syste`me SS-MC-MA en s’attachant
a` de´finir ses degre´s de liberte´ et a` de´terminer sa capacite´. Les deux paragraphes suivants
seront de´die´s au de´veloppement des nouveaux algorithmes d’allocation, dans le cadre d’une
optimisation du de´bit et de la marge, respectivement. Pour faciliter la compre´hension des
de´veloppements entrepris, nous allons proce´der a` un de´coupage en sous-proble`mes de
l’e´tude du syste`me global. Dans un dernier temps, nous nous attarderons a` e´valuer les
performances des algorithmes mis en œuvre, et en particulier a` comparer les re´sultats a`
ceux obtenus avec un syste`me DMT.
7.1 L’allocation des ressources pour le syste`me propose´
7.1.1 Le syste`me et ses degre´s de liberte´
Pour mener a` bien l’e´tude sur l’allocation des ressources, commenc¸ons par nous concentrer
sur la structure de l’e´metteur SS-MC-MA. La figure 7.1 propose une repre´sentation de cet
e´metteur, mettant en e´vidence les diffe´rentes ope´rations intervenant lors du parame´trage
d’un signal SS-MC-MA. Nous avons de´ja` vu dans la premie`re partie du document qu’il
s’agit la` d’un syste`me multibloc pour lequel les utilisateurs sont multiplexe´s dans le do-
maine des fre´quences et les donne´es dans le domaine des codes. Comme cela est mis en
e´vidence sur la figure, l’organe d’allocation dynamique des ressources vient configurer le
syste`me en fonction de la connaissance de l’e´tat du canal (CSI — channel state informa-
tion). Cette connaissance sera suppose´e parfaite dans la suite de l’e´tude. Elle comprend
non seulement la connaissance de la re´ponse des diffe´rents canaux mais aussi la connais-
sance du niveau des bruits et brouilleurs.
Une repre´sentation sche´matique d’un exemple de spectre ge´ne´re´ par l’e´metteur pro-
pose´ est donne´e sur la figure 7.2. Le principe d’allocation en mode SS-MC-MA est alors
clairement illustre´. Sur ce sche´ma on retrouve les diffe´rents parame`tres que l’organe d’al-
location a pour mission d’adapter en fonction du canal et des contraintes du syste`me.
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Fig. 7.2 – Principe d’allocation adaptative des ressources dans un syste`me SS-MC-MA
multiutilisateur.
Le partage du spectre entre les utilisateurs actifs est e´galement montre´. En conside´rant
que la longueur L des se´quences d’e´talement est constante d’un bloc de sous-porteuses a`
l’autre, on peut lister les diffe´rentes donne´es parame´trables, a` savoir
– Le nombre de codes Cb utilise´s au sein de chaque bloc b de sous-porteuses ;
– La puissance Pc,b attribue´e au c
ie`me code du bie`me bloc ;
– L’ordre de modulation Rc,b associe´ a` ce meˆme code ;
– Les jeux Sb d’indices de sous-porteuses relatifs a` chaque bloc b ;
– Les jeux Bu d’indices de blocs attribue´s a` chaque utilisateur u.
Les se´quences d’e´talement utilise´es sont des se´quences orthogonales si bien que le
nombre de codes exploitables par bloc de sous-porteuses est tel que Kb ≤ L, ∀ b. Si l’on
ne se restreint pas aux seules constructions de Sylvester, la longueur L de ces se´quences
peut valoir n’importe quel multiple de 4 [118]. Par ailleurs, on rappelle que les modulations
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employe´es sont des QAM dont l’ordre peut varier(1) de 1 a` 10, et donc Rc,b ∈ [1 · · · 10].
La limitation de puissance en DSP s’e´crit quant a` elle,
Cb∑
c=1
Pc,b ≤ Pˇ , (7.1)
ou` Pˇ est le niveau de la DSP limite. On rappelle enfin que le nombre B de blocs de
sous-porteuses qu’il est possible de former dans le cas d’une longueur d’e´talement L est
tel que B = bNL c.
Pour simplifier l’approche, nous allons conside´rer trois syste`mes de complexite´ crois-
sante, respectivement appele´s sur la figure syste`mes A, B et C. Ces syste`mes sont mis en
e´vidence sur la figure 7.1. Le syste`me A constitue l’e´le´ment de base du syste`me global.
Il s’agit d’un syste`me monobloc mono-utilisateur, que l’on peut rapprocher d’un syste`me
MC-CDMA dans lequel un seul utilisateur se verrait attribuer tous les codes. Le syste`me
B est l’extension du syste`me A au cas d’utilisation de plusieurs blocs de sous-porteuses.
Il s’agit donc d’un syste`me multibloc mono-utilisateur que l’on peut qualifier de SS-MC-
MA mono-utilisateur. Enfin le syste`me C correspond au syste`me complet de l’e´tude, a`
savoir au syste`me multibloc multiutilisateur. La distinction entre ces diffe´rents syste`mes
va permettre d’aborder le proble`me d’optimisation de manie`re progressive et didactique.
7.1.2 Information mutuelle du syste`me SS-MC-MA
Comme dans l’e´tude effectue´e dans le chapitre pre´ce´dent sur l’allocation des ressources en
DMT, nous avons besoin ici d’exprimer la fonction f permettant de donner le de´bit du
syste`me conside´re´ en fonction de ses parame`tres. Les proce´dures d’optimisation pourront
alors eˆtre entreprises a` partir de cette expression (cf. 6.1.3). C’est donc encore une fois
l’information mutuelle qu’il nous faut de´terminer.
7.1.2.1 Choix du crite`re d’e´galisation
Alors que l’information mutuelle e´tait calcule´e entre les signaux pre´sents avant et apre`s
les ope´rations duales de IFFT et de FFT, on doit ici calculer l’information mutuelle entre
les signaux pre´sents avant et apre`s les ope´rations duales d’e´talement et de de´se´talement.
D’apre`s le formalisme mis en place au chapitre 2, le signal rec¸u apre`s de´se´talement s’e´crit,
y =
1√
L
CHGHM +
1√
L
CHGb′ , (7.2)
ou` l’on rappelle que G est la matrice d’e´galisation, et M est la matrice de chip mapping
contenant le vecteur de symboles e´mis x. Par ailleurs, C repre´sente la matrice globale
de de´se´talement, contenant les matrices d’Hadamard sur sa diagonale, a` l’instar de celles
utilise´es au paragraphe 2.1.2.2.
Comme nous l’avons de´ja` e´voque´ au chapitre 3, diffe´rentes techniques d’e´galisation
peuvent eˆtre envisage´es et sont notamment de´crites et e´tudie´es dans [33]. Afin de pri-
vile´gier la simplicite´ de mise en œuvre du re´cepteur, nous nous limitons a` des structures
(1)Le cas de la BPSK est particulier car cette modulation pre´sente une marge de bruit le´ge`rement
infe´rieure aux autres modulations d’ordres plus e´leve´s. Nous ne tiendrons cependant pas compte de cette
nuance dans la suite de l’e´tude.
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d’e´galisation simples ne´cessitant une simple multiplication complexe par sous-porteuse.
Deux me´thodes de de´tection, qualifie´es de mono-utilisateur, peuvent alors eˆtre envisage´es,
qui sont la technique ZF et la technique MMSE. La premie`re consiste a` inverser les co-
efficients du canal de manie`re a` compenser totalement l’atte´nuation qu’ils introduisent
et ainsi annuler totalement l’interfe´rence entre les codes d’e´talement mais au prix d’une
augmentation du bruit. La seconde re´alise un compromis entre la minimisation des in-
terfe´rences et l’augmentation du facteur de bruit. Le coefficient d’e´galisation gk associe´ a`
chacune des deux approches s’e´crit pour la sous-porteuse k
ZF gk =
1
Hk
∀ k , (7.3)
MMSE gk =
H¯k
|Hk|2 + N0Pk
∀ k . (7.4)
Il est certes connu que le crite`re du MMSE offre les meilleures performances, mais nous
montrons en annexe C que son application conduit a` une expression de l’information
mutuelle plus complexe que dans le cas du ZF. Par suite, on s’attend a` ce que la de´rivation
des algorithmes d’allocation soit plus de´licate a` obtenir en partant du crite`re du MMSE que
de celui du ZF. Cette e´tude repre´sentant une premie`re contribution a` ce type d’approche,
nous choisissons de nous concentrer sur le cas du ZF, qui va probablement permettre
d’obtenir des algorithmes simples a` mettre en œuvre. Dans la suite, la matrice G sera
donc diagonale telle que G = H−1.
7.1.2.2 Syste`me A
Nous allons tout d’abord nous inte´resser a` l’information mutuelle du syste`me e´le´mentaire
A. Puisque ce syste`me n’exploite qu’un seul bloc de sous-porteuses, l’indice de bloc b
sera omis dans ce paragraphe et l’on conside`rera les indices de sous-porteuses k tels que
k ∈ [0 · · · L − 1]. En appliquant une e´galisation ZF sur le vecteur rec¸u en sortie de la
de´modulation OFDM, on obtient
y = x +
1√
L
CHL,CH
−1b′ . (7.5)
ou` CL,C de´signe la matrice d’e´talement, de dimension L × C dans le cas ge´ne´ral ou`
seulement C codes sur L sont exploite´s. Notons que les vecteurs x et y sont de taille
C, dans ce meˆme cas ge´ne´ral. Les deux processus x et y e´tant conjointement gaussiens,
l’expression de l’information mutuelle qui leur est relative vaut alors [78],
I = 1
2
log2 det
[
I −Rx,yR−1y
]
. (7.6)
ou` Rx,y est la matrice de covariance des vecteurs x et y, et Ry est la matrice d’autoco-
variance de y. Le de´veloppement de la matrice Rx,y donne
Ry = E
[
yyH
]
= Rx +
1
L
E
[
CHH−1b′b′HH−HC
]
= Rx +
N0
L
L−1∑
k=0
1
|Hk|2 IC (7.7)
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avec IC la matrice identite´ de taille C × C. Par ailleurs
Rx,y = E
[
xyH
]
= Rx (7.8)
puisque le bruit est centre´ par hypothe`se. Le calcul de l’information mutuelle donne alors
I = 1
2
log2 det
IC −Rx
(
Rx + N0
∑
k
1
|Hk|2 IC
)−1−1 ,
=
1
2
log2 det
IC + L∑
k
1
|Hk|2
1
N0
Rx
 . (7.9)
Dans le cas ge´ne´ral ou` la puissance Pc attribue´e a` chaque symbole de modulation peut
eˆtre diffe´rente, la matrice de covariance de x est diagonale d’e´le´ment Pk. La puissance
attribue´e a` un symbole donne´ peut eˆtre exprime´e comme la somme des L puissances des
L chips du code associe´ a` ce symbole apre`s e´talement. Ainsi on a Pk = LPc. Finalement,
il vient
I(a) = 1
2
C−1∑
c=0
log2
1 + L2∑
k
1
|Hk|2
Pc
N0
 . (7.10)
En somme, l’information mutuelle du syste`me s’exprime comme la somme des informations
mutuelles relatives a` chaque se´quence d’e´talement. Ce re´sultat est logique puisque l’on
utilise des codes orthogonaux qui permettent de voir le syste`me comme la mise en paralle`le
dans l’espace des codes de sous-syste`mes inde´pendants.
7.1.2.3 Syste`me B
Dans ce syste`me, la dimension multibloc est ajoute´e si bien que l’information mutuelle peut
s’e´crire comme la somme des informations mutuelles de plusieurs syste`mes A multiplexe´s
en fre´quence. En de´finissant des jeux de sous-porteuses Sb relatifs a` ce multiplexage, et
en re´introduisant les indices de blocs b, on obtient
I(b) = 1
2
B−1∑
b=0
Cb−1∑
c=0
log2
1 + L2∑
k∈Sb
1
|Hk|2
Pc,b
N0
 . (7.11)
On note que si l’on choisit L = C = 1 et B = N , le re´sultat obtenu donne l’information
mutuelle d’un syste`me DMT mettant en œuvre une de´tection ZF. Remarquons que cette
information mutuelle est e´quivalente a` celle obtenue pour la forme d’onde de la DMT, ce
qui signifie que l’application du crite`re ZF ne modifie pas la capacite´ du syste`me DMT.
On peut finalement voir la DMT comme un cas particulier du syste`me B au cas ou` le
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Fig. 7.3 – E´volution de l’information mutuelle en fonction du facteur d’e´talement pour
un SNR de 20 dB.
facteur d’e´talement est nul.
Il est inte´ressant de constater que les deux syste`mes vont pre´senter la meˆme informa-
tion mutuelle lorsque le canal est plat en fre´quence, soit pour Hk constant. Pour toutes
les autres configurations, on peut montrer que l’information mutuelle de la DMT est
supe´rieure a` celle du syste`me B avec L 6= 1. Pour s’en convaincre, la figure 7.3 donne
les informations mutuelles obtenues avec un syste`me SS-MC-MA en fonction du facteur
d’e´talement pour les canaux Sintes8a, Sintes8b, Sintes8c et Sintes8d. Pour tracer ces
courbes, nous avons choisi Cb = L, ∀ b et Pc,b = Pˇ /L, ∀ c, b, ce qui correspond au cas
optimal, comme nous le verrons par la suite. Comme pre´ce´demment, les sous-porteuses
ont e´te´ classe´es par ordre de´croissant d’amplitude pour former les blocs. Nous verrons
plus loin que ces choix sont pertinents. On ve´rifie imme´diatement que les re´sultats at-
teignent leur maximum pour L = 1. La de´croissance est mode´re´e pour L < 256, valeur
pour laquelle la perte n’est limite´e qu’a` 5 % en moyenne. Pour des facteurs d’e´talement
plus e´leve´s, les de´bits sont fortement diminue´s, bien que la tendance ne soit pas monotone
en raison des caracte´ristiques des canaux. Lorsque L est trop grand, les de´bits s’effondrent
pour ne repre´senter qu’un pourcentage tre`s faible de ce que peut transmettre la DMT.
Si l’on se borne a` ces re´sultats, la solution la plus favorable est alors de choisir L = 1
si bien que le syste`me SS-MC-MA propose´ ne semble finalement apporter aucun inte´reˆt
en terme de de´bits re´alisables. Il faut cependant garder a` l’esprit que ces re´sultats ne
sont valables que dans le cas purement the´orique de de´bits de´finis en granularite´ infinie.
En menant l’e´tude en granularite´ finie, nous allons montrer que les conclusions sont tout
autres.
7.1.2.4 Syste`me C
L’extension au syste`me final est imme´diate, puisqu’il s’agit la` d’un simple partage du
spectre entre les diffe´rents utilisateurs maintenant conside´re´s. Autrement dit, l’information
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mutuelle du syste`me B va eˆtre partage´e entre plusieurs utilisateurs. On arrive finalement
au re´sultat suivant
I(c) = 1
2
U−1∑
u=0
∑
b∈Bu
Cb−1∑
c=0
log2
(
1 +
L2∑
k∈Sb
1
|Hk,u|2
Pc,b
N0
)
, (7.12)
ou` l’on rappelle que Hk,u est le coefficient d’atte´nuation de la k
ie`me sous-porteuse du
canal associe´ a` l’utilisateur u. Comme pre´ce´demment, le cas L = 1 permet de retrouver
l’information mutuelle d’un syste`me DMT multiutilisateur, avec multiplexage fre´quentiel
de ces utilisateurs.
7.2 Optimisation du de´bit
Le paragraphe pre´ce´dent a permis d’introduire les fonctions f utiles aux de´veloppements
des diffe´rents proble`mes d’optimisation traite´s dans cette e´tude. Nous allons commencer
par nous inte´resser a` l’optimisation de la re´partition des ressources suivant le crite`re de
maximisation du de´bit. Les contraintes conside´re´es sont la limitation de DSP et l’ordre
entier des modulations. Nous conside`rerons que le masque de puissance de´finit une DSP
plate de niveau Pˇ . Cela signifie que les algorithmes composeront uniquement avec les sous-
porteuses des bandes « autorise´es », les sous-porteuses des bandes dites « interdites » e´tant
tout simplement e´carte´es(2) . Enfin, on supposera que le taux d’erreur cible du syste`me est
donne´ par les contraintes de QoS. Nous allons traiter le proble`me d’optimisation de fac¸on
progressive en s’inte´ressant tour a` tour aux trois syste`mes introduits pre´ce´demment.
Pre´cisons que l’optimisation du syste`me A a fait l’objet d’e´tudes ante´rieures au sein
du laboratoire dans le contexte des transmissions xDSL [119]. Les algorithmes alors
de´veloppe´s constituent des re´sultats majeurs permettant de donner la re´partition opti-
male des bits et des e´nergies en mode MC-CDMA au sein d’un bloc de sous-porteuses
donne´es. L’approche suivie e´tant particulie`rement novatrice, nous nous proposons d’en
faire le rappel ici. Les principes de´crits serviront en outre de point de de´part au reste de
l’e´tude, qui constitue une extension de l’approche aux cas des syste`mes B et C.
7.2.1 Contexte monobloc et mono-utilisateur : syste`me A
En tenant compte de la marge de SNR Γ relative aux modulations QAM, le proble`me de
l’optimisation au sens du de´bit re´alisable, s’e´crit
(P )

max
S, C, Pc ∀c
C−1∑
c=0
log2
1 + 1Γ L2∑
k∈S
1
|Hk|2
Pc
N0
 ,
sous la contrainte,
C−1∑
c=0
Pc ≤ Pˇ ,
(7.13)
(2)Remarquons que la DSP tole´re´e sur ces bandes n’est de toute fac¸on pas suffisante pour permettre la
transmission d’un de´bit significatif.
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ou` R ∈ R+ dans le cas de la granularite´ infinie, et R ∈ N dans le cas de la granularite´ finie.
La marge de bruit γ est prise e´gale a` 1 puisque l’objectif est ici de maximiser le de´bit. La
seule marge de SNR permet de ve´rifier la contrainte sur la probabilite´ d’erreur symbole.
Il nous faut donc de´terminer la strate´gie de se´lection du sous-ensemble S, le nombre de
codes C a` exploiter, ainsi que la politique P de re´partition de la puissance entre ces codes.
Cette dernie`re conduira de manie`re univoque a` la politique R de re´partition des bits Rc
sur l’ensemble des codes.
7.2.1.1 Choix des sous-porteuses
La strate´gie de choix des sous-porteuses, qui conduit a` une maximisation du de´bit du
syste`me, s’obtient tre`s simplement. On remarque en effet que la fonction a` maximiser,
de´crite en (7.13), est une fonction de´croissante de la somme des puissances inverses rela-
tives aux sous-porteuses. Cela implique que le meilleur choix est celui qui minimise∑
k∈S
1
|Hk|2 .
Ainsi, la strate´gie a` adopter consiste tout simplement a` se´lectionner les L sous-porteuses
de plus fortes amplitudes |Hk|, parmi les N disponibles. Il est effectivement logique que le
de´bit soit maximise´ en exploitant les meilleures sous-porteuses du spectre. Nous noterons
S∗ le jeu de sous-porteuses ainsi constitue´. La politique de se´lection des sous-porteuses
est donc la suivante
{ S : S∗ = {k} , tq. |Hk| ≥ |Hl| ∀ l /∈ S∗ . (7.14)
7.2.1.2 Optimisation en granularite´ infinie
A` partir du jeu de sous-porteuses se´lectionne´es, nous pouvons a` pre´sent re´soudre le
proble`me d’optimisation (7.13). Pour simplifier les e´critures, posons
α =
L2
L∑
k∈S∗
1
|Hk|2
1
Γ N0
. (7.15)
En mettant en œuvre la me´thode des multiplicateurs de Lagrange, il est possible de
de´terminer la re´partition optimale de la puissance sur les C codes utilise´s. En introduisant
le multiplicateur λ, le Lagrangien applique´ au proble`me d’optimisation sur Pk s’e´crit
L(Pc, λ) =
C−1∑
c=0
log2(1 + αPc) + λ
C−1∑
c=0
Pc − λ Pˇ , (7.16)
dont l’annulation de la de´rive´e conduit a`
Pc = − 1
λ ln2
− 1
α
. (7.17)
En exploitant a` pre´sent l’e´quation de contrainte, on aboutit a` la solution
Pc =
P
C
∀ c , (7.18)
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qui pouvait eˆtre imme´diatement trouve´e en remarquant que Pc e´tait inde´pendant de c
dans (7.17). De cette premie`re e´tape, on conclut que la puissance totale doit eˆtre re´partie
de fac¸on e´quitable entre les diffe´rentes se´quences d’e´talement. Par voie de conse´quence,
on de´duit que le de´bit total transmis devra lui aussi eˆtre e´quitablement re´parti entre les
codes. La question a` laquelle il faut a` pre´sent apporter une re´ponse concerne le nombre
optimal de codes qu’il faut exploiter pour maximiser le de´bit. Pour cela, exprimons le
de´bit atteint avec C codes dans le cas d’une re´partition e´quitable entre les codes de la
ressource en puissance, soit
R = C log2
(
1 + α
Pˇ
C
)
. (7.19)
Il s’agit la` d’une fonction strictement croissante pour C > 0, ce qui implique que R
est maximal pour C maximal. L’utilisation de codes orthogonaux impose une limite au
nombre de codes disponibles et l’on conclut que le nombre optimal de codes est C ∗ = L.
Finalement, le de´bit maximal atteint par le syste`me A en granularite´ infinie est
R∗ = L log2
1 + 1Γ L∑
k∈S∗
1
|Hk|2
Pˇ
N0
 . (7.20)
Les politiques d’allocation des ressources en granularite´ infinie peuvent alors eˆtre e´nonce´es
comme suit
R∗ ⇐⇒
{
P : ∀ c ∈ [0 : L− 1] P ∗c = Pˇ /L ,
R : ∀ c ∈ [0 : L− 1] R∗c = R∗/L .
(7.21)
Notons que l’on atteint de cette manie`re la capacite´ du syste`me A.
7.2.1.3 Optimisation en granularite´ finie
Si l’on restreint a` pre´sent les ordres de modulations au corps des entiers, les politiques
pre´ce´dentes ne peuvent plus eˆtre applique´es et la proce´dure d’optimisation doit eˆtre re-
pense´e. Si l’on arrondit par de´faut les de´bits alloue´s par la solution en granularite´ infinie,
on arrive a` Rc = bR∗/Lc ∀ c. On peut facilement montrer que cette solution respecte
la contrainte en puissance, puisque le de´bit total atteint est infe´rieur a` la capacite´ du
syste`me. On comprend alors que l’on peut envisager d’accroˆıtre le de´bit de certains codes,
dans la mesure ou` la contrainte en puissance reste respecte´e. Une proce´dure ite´rative
pourrait eˆtre mise en œuvre pour cela, permettant d’augmenter pas a` pas le de´bit total.
Nous allons cependant de´velopper une expression mathe´matique permettant de donner
une solution directe au proble`me.
Au regard des re´sultats obtenus, on comprend en effet intuitivement qu’une allocation
optimale des ressources doit aller dans le sens d’une re´partition la plus homoge`ne possible
du de´bit sur l’ensemble des codes, dans la limite de ce qu’autorise le degre´ de granularite´.
Aussi peut-on conjecturer que l’accroissement du de´bit a` partir d’un e´tat ou` tous les codes
ve´hiculent Rc = bR∗/Lc bits va conduire a` une re´partition du de´bit telles que bR∗/Lc+1
bits sont alloue´s a` n codes et bR∗/Lc bits aux L−n codes restants. Il faut alors de´montrer
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que cette solution constitue effectivement la meilleure strate´gie de re´partition du de´bit.
D’autre part la valeur de n doit e´galement eˆtre de´termine´e. Ces re´sultats sont issus de
travaux ante´rieurs a` cette the`se [119] mais sont rappele´s ici parce qu’ils contribuent a` la
compre´hension du reste de l’e´tude.
Commenc¸ons par prouver que la re´partition des de´bits propose´e est optimale, c’est-a`-
dire qu’elle minimise la puissance de transmission. Pour cela, montrons qu’aucune autre
re´partition ne permet d’utiliser une puissance plus faible. On notera R∗ la politique d’al-
location des bits propose´e et R toute autre politique. A` partir de l’expression (7.10), on
peut exprimer la puissance totale de´pense´e par
P =
L−1∑
c=0
Pc =
1
α
L−1∑
c=0
(
2Rc − 1) , (7.22)
en reprenant pour α la de´finition de l’e´quation (7.15). Ainsi, la preuve se re´duit a` de´montrer
que la re´partition propose´e minimise la fonction z(R) = ∑c 2Rc , soit encore que toute
autre politique R conduit a` ∆z = z(R∗) − z(R) < 0. Il faut donc envisager toutes les
permutations de bits possibles a` partir de la re´partition R∗. Les quatre cas suivants, ou`
i 6= j, permettent en re´alite´ de traiter tous les cas de permutations,{
Ri = q → q + a
Rj = q → q − a ,
{
Ri = q + 1 → q + 1 + a
Rj = q + 1 → q + 1− a ,{
Ri = q → q + a
Rj = q + 1 → q + 1− a ,
{
Ri = q + 1 → q + 1 + a
Rj = q → q − a ,
avec a ≥ 1 et q = bR∗/Lc. En calculant ∆z pour chaque cas de figure, on arrive aux
expressions suivantes,
∆z = 2q − 2q+a + 2q − 2q−a = −2q−a(2a+1(2a−1 − 1) + 1)
∆z = 2q+1 − 2q+1+a + 2q+1 − 2q+1−a = −2q+1−a(2a+1(2a−1 − 1) + 1)
∆z = 2q − 2q+a + 2q+1 − 2q+1−a = −2q+1−a(2a−1(2a − 3) + 1)
∆z = 2q+1 − 2q+1+a + 2q − 2q−a = −2q−a(2a+1(2a − 3) + 1)
(7.23)
On trouve alors que ∆z ≤ 0 pour a ≥ 1. Lorsque l’e´galite´ est obtenue, on ve´rifie que l’on
a R = R∗, ce qui signifie que deux codes ont e´change´ leur de´bit. Pour les autres cas, la
de´pense en puissance est supe´rieure apre`s permutation qu’avant. On conclut donc que la
politique R∗ donne la meilleure re´partition des bits au sens d’une de´pense de puissance
minimale. Cherchons a` pre´sent a` trouver la valeur de n qui maximise le de´bit tout en
respectant le masque de puissance. L’ide´e est alors de trouver le plus grand n qui ve´rifie
l’ine´quation
Pˇ −
∑
c
Pc =
L
α
(
2R
∗/L − 1
)
− n
α
(
2bR
∗/Lc+1 − 1
)
− L− n
α
(
2bR
∗/Lc − 1
)
≥ 0 . (7.24)
On trouve alors rapidement que
n ≤ L
(
2R
∗/L−bR∗/Lc − 1
)
. (7.25)
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Comme n est entier, la valeur maximale que peut prendre n vaut bL (2R∗/L−bR∗/Lc − 1)c.
Nous avons ici de´montre´ que la re´partition de de´bit intuitivement propose´e est opti-
male, et surtout, nous avons obtenu le ratio entre le nombre de codes ve´hiculant bR∗/Lc
et bR∗/Lc+1 bits. A` partir de cette re´partition, l’allocation des puissances se de´duit sim-
plement en appliquant la relation (7.22). On peut alors e´noncer la politique d’allocation
des ressources comme suit
R˙∗ ⇐⇒

R : ∀ c ∈ [0 : n− 1] R˙∗c = bR∗/Lc+ 1 ,
∀ c ∈ [n : L− 1] R˙∗c = bR∗/Lc ,
avec, n = bL (2R∗/L−bR∗/Lc − 1)c
P : ∀ c ∈ [0 : L− 1] P˙ ∗c =
Γ
L2
∑
k∈S∗
N0
|Hk|2
(
2R˙
∗
c − 1
)
.
(7.26)
Notons que la proce´dure ne´cessite le calcul de simplement deux valeurs de de´bit et de
deux valeurs de puissance pour re´aliser l’allocation de l’ensemble des codes. Le de´bit total
atteint par le syste`me A vaut donc finalement,
R˙∗ =
(
bL(2R∗/L−bR∗/Lc − 1)c
)
(bR∗/Lc+ 1) +
(
L− bL(2R∗/L−bR∗/Lc − 1)c
)
(bR∗/Lc) .
Remarquons que l’on a R˙∗ ≤ R∗, ou` l’e´galite´ est obtenue pour R∗/L ∈ N. Cela si-
gnifie que la capacite´ du syste`me A n’est pas atteinte en granularite´ finie, tout comme
c’e´tait le cas en DMT. Nous verrons cependant que la diffe´rence entre la capacite´ et le
de´bit re´alise´ n’atteint pas les meˆme proportions dans les deux syste`mes. D’autre part,
le syste`me fonctionne toujours a` pleine charge, sauf lorsque l’on a R∗/L < L, auquel
cas certains codes se voient attribuer un de´bit nul. Le nombre de codes utilise´s est alors
C = L− bL (2R∗/L−bR∗/Lc − 1)c.
Remarque
Il est inte´ressant de voir que la politique d’allocation de la puissance propose´e fournit la
quantite´ exacte de puissance a` chaque code, pour que le de´bit qui lui est associe´ puisse eˆtre
transmis avec la probabilite´ d’erreur cible. E´tant donne´ que l’on a R˙∗ ≤ R∗, la capacite´
n’est pas atteinte et la de´pense en puissance reste en dec¸a` de la limite de DSP, ce qui
signifie que la totalite´ de la puissance disponible n’est pas exploite´e. On de´duit de cela
que le meˆme de´bit R˙∗ aurait pu eˆtre transmis sur un jeu de sous-porteuses d’amplitudes
le´ge`rement moins fortes, en utilisant en revanche la totalite´ de la puissance autorise´e.
Autrement dit, lorsque la granularite´ est finie, il existe d’autres ensembles, note´s S˙∗, que
l’ensemble S∗, qui permettent eux aussi d’atteindre le maximum de de´bit. Ces ensembles
doivent alors respecter les ine´galite´s suivantes,∑
k∈S∗
1
|Hk|2 ≤
∑
k∈S˙∗
1
|Hk|2 ≤
L2
ΓN0
Pˇ
L−1∑
c=0
(2R˙
∗
c − 1)
, (7.27)
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ou` le terme de droite est de´rive´ de l’e´quation (7.22). On ve´rifie que les e´galite´s sont
obtenues lorsque l’on a R˙∗ = R∗. Le terme de gauche correspond au bloc S∗ forme´ des
indices des meilleures sous-porteuses. La de´pense en puissance ne´cessaire a` la transmission
du de´bit R˙∗ est alors minimale. Le terme de droite correspond pour sa part au cas de
de´pense de puissance maximale autorise´e, a` savoir Pc = Pˇ , ∀ c. Les sous-porteuses utilise´es
dans ce cas pre´sentent des amplitudes plus faibles que celles relatives a` S ∗. En se plac¸ant
dans cette situation, on pourrait alors envisager d’e´conomiser les bonnes sous-porteuses
afin de les exploiter par ailleurs.
7.2.2 Contexte multibloc et mono-utilisateur : syste`me B
Autorisons a` pre´sent le syste`me a` exploiter plusieurs blocs de sous-porteuses. Le de´bit
pratique est alors celui du syste`me B et le proble`me d’optimisation s’e´nonce comme suit,
(P )

max
Sb, Cb, Pc,b ∀c,b
B−1∑
b=0
Cb−1∑
c=0
log2
1 + 1Γ L2∑
k∈Sb
1
|Hk|2
Pc
N0
 ,
sous la contrainte, ∀ b
Cb−1∑
c=0
Pc,b ≤ Pˇ .
(7.28)
Les algorithmes d’allocation dynamique des ressources doivent alors ge´rer le partage du
spectre en B blocs de sous-porteuses deux-a`-deux disjoints, de´terminer le nombre de codes
Cb a` mettre en jeu sur chacun de ces blocs, et donner les politiques de re´partition de la
puissance et des de´bits sur ces blocs. Comme pre´ce´demment, nous allons d’abord nous
inte´resser a` la constitution des blocs de sous-porteuses.
7.2.2.1 Choix des sous-porteuses
La recherche des meilleurs ensembles de sous-porteuses permettant une maximisation du
de´bit total du syste`me B conduit a` la maximisation de la somme des de´bits de B syste`mes
de type A. Nous avons vu pre´ce´demment que concernant le syste`me A, la solution optimale
consiste a` choisir les sous-porteuses du bloc utilise´ parmi les sous-porteuses de plus fortes
amplitudes. Si l’on conside`re un syste`me B compose´ de deux blocs, c’est-a`-dire e´quivalent
au multiplexage de deux syste`mes A sur le meˆme canal, on comprend que le choix du
deuxie`me bloc doit suivre la meˆme strate´gie que le premier. Ainsi, les sous-porteuses du
deuxie`me bloc doivent eˆtre se´lectionne´es parmi celles pre´sentant les plus fortes amplitudes
au sein des sous-porteuses encore disponibles. Ce principe se ge´ne´ralise par re´currence au
cas de B blocs. Une de´monstration analytique peut e´galement eˆtre de´veloppe´e en e´tudiant
le proble`me sous la forme d’une maximisation d’une somme de fonctions logarithmiques.
Finalement, la politique de re´partition des sous-porteuses est la suivante{ S : ∀ b S∗b = {k} , tq. |Hk| ≥ |Hl| ∀ l ∈ S∗b′ , ∀ b′ < b . (7.29)
Une solution algorithmique pour appliquer cette politique consiste a` classer les sous-
porteuses par ordre croissant ou de´croissant d’amplitude, et de former des blocs adjacents
sur les sous-porteuses ordonnance´es.
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Remarque
Notons que l’hypothe`se de de´part, utilise´e ici pour arriver a` cette re´partition, est que
la solution optimale de se´lection pour un bloc isole´ consiste a` choisir les meilleures
sous-porteuses disponibles. D’apre`s la remarque e´mise au paragraphe pre´ce´dent, cette
hypothe`se n’est vraie que dans le cas de la granularite´ infinie. Aussi la politique de consti-
tution des blocs propose´e ici n’est-elle optimale que dans ce meˆme cas. La recherche de la
solution optimale en granularite´ finie impliquerait alors une mise en œuvre d’e´changes de
sous-porteuses entre blocs.
7.2.2.2 Optimisation en granularite´ infinie
A` partir des re´sultats obtenus dans le cas du syste`me A, la solution au proble`me de
maximisation du de´bit du syste`me B est imme´diate. De fac¸on e´vidente en effet, le de´bit
total sur l’ensemble des blocs de sous-porteuses est maximise´ par maximimisation des
de´bits individuels de chaque bloc. Dans le cas ou` les de´bits autorise´s sont de´finis sur R+,
cela conduit donc aux proce´dures d’allocation suivantes,
R∗ ⇐⇒
 P : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] P ∗c,b = Pˇ /L ,R : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] R∗c,b = R∗b/L . (7.30)
Le de´bit R∗b correspond au de´bit optimal du bloc b, obtenu en substituant S ∗ par S∗b dans
l’e´quation (7.20). En somme, la proce´dure de maximisation du de´bit se re´duit a` calculer
les B de´bits maximaux R∗b de chaque bloc b et a` ope´rer la re´partition e´quitable de ces
de´bits et de la puissance disponible sur l’ensemble des codes de chaque bloc. Dans le cas
ou` L = 1, notons que cette proce´dure est strictement e´quivalente a` celle de´veloppe´e au
paragraphe 6.2.2.2 dans le cadre du syste`me DMT. Ajoutons e´galement que si la contrainte
e´tait une contrainte en puissance totale et non plus en DSP, la solution au proble`me
d’optimisation serait alors de´rive´e de l’approche classique du waterfilling, adapte´e au cas
ou` L est quelconque.
7.2.2.3 Optimisation en granularite´ finie
L’extension au cas de de´bits a` valeurs entie`res s’effectue tre`s simplement en appliquant
cette fois-ci les re´sultats obtenus pour le syste`me A en granularite´ finie. Autrement dit,
on re´alise B fois la proce´dure d’optimisation du de´bit e´labore´e pour le syste`me A, sur les
B blocs du syste`me B. Finalement cette proce´dure s’e´crit,
R˙∗ ⇐⇒

R : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : nb − 1] R˙∗c,b = bR∗b/Lc+ 1 ,
∀ b , ∀ c ∈ [nb : L− 1] R˙∗c,b = bR∗b/Lc ,
avec, nb = bL
(
2R
∗
b /L−bR∗b /Lc − 1)c
P : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] P˙ ∗c,b =
Γ
L2
∑
k∈S∗b
N0
|Hk|2
(
2R˙
∗
c,b − 1
)
.
(7.31)
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Fig. 7.4 – Comparaison des re´sultats d’allocation des bits en granularite´ infinie et finie,
dans le cadre de la maximisation du de´bit du syste`me B pour une limitation en DSP
donne´e. Le facteur d’e´talement choisi est L = 32.
Il est possible de voir que pour L = 1, on retrouve la solution de´veloppe´e dans le
cas de la DMT au paragraphe 6.2.2.2. En effet, on a dans ce cas nb = 0, et donc
R˙∗c,b = R˙
∗
k = bR∗kc, ainsi que P˙ ∗c,b = P˙ ∗k . La proce´dure propose´e constitue donc une
ge´ne´ralisation des proce´dures d’allocation des ressources des syste`mes de transmission a`
porteuses multiples aux cas ou` une ope´ration d’e´talement de spectre d’un facteur quel-
conque est mise en œuvre selon l’axe fre´quentiel. Ce type d’approche n’avait auparavant
jamais e´te´ envisage´e et constitue l’un des apports les plus originaux de cette the`se.
La figure 7.4 permet d’illustrer l’allocation des de´bits re´sultant des politiques de´velop-
pe´es dans ce paragraphe. Le meˆme formalisme de repre´sentation que celui utilise´ sur la
figure 6.2, dans le cas de la DMT, est mis en œuvre ici. La diffe´rence de comportement des
deux syste`mes peut alors eˆtre mise en e´vidence. Le facteur d’e´talement est arbitrairement
fixe´ a` L = 32. Comme dans le cas de la DMT, la contrainte de granularite´ finie engendre
bien suˆr une courbe de de´bits en escalier. Comme les sous-porteuses sont classe´es pas
ordre croissant d’amplitude pour faciliter la repre´sentation, chaque palier correspond a`
un bloc S de sous-porteuses. Les indices de sous-porteuses au sein d’un bloc doivent donc
eˆtre vus comme des indices de codes. La largeur des paliers est alors e´gale a` la longueur L
de l’e´talement. Pre´cisons que la valeur prise par chaque palier correspond au de´bit moyen
attribue´ a` chaque code, si bien que le de´bit total ve´hicule´ par un bloc donne´ est e´gal a`
L fois le niveau du palier. Ceci explique que les valeurs obtenues ne soient pas entie`res,
contrairement au cas de la DMT. Remarquons que de cette manie`re, le de´bit total atteint
en granularite´ finie est e´gal a` l’aire sous l’escalier.
On remarque imme´diatement que le syste`me tente d’approcher au mieux la limite
de capacite´ en ajustant le niveau des paliers au plus proche de la courbe de granula-
rite´ infinie. Pour les dernie`res sous-porteuses, on remarque de plus que le syste`me est
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capable de transmettre un de´bit non nul contrairement a` ce que faisait la DMT dans la
meˆme configuration. Ce comportement est rendu possible graˆce au facteur d’e´talement qui
permet de fac¸on naturelle d’exploiter collectivement la puissance disponible sur chaque
sous-porteuse d’un meˆme bloc. Au contraire, la DMT n’est capable d’exploiter la puis-
sance que de fac¸on individuelle sur chacune des sous-porteuses. Comme nous l’avons mis
en e´vidence au paragraphe 6.2.2.2, la limitation a` des ordres entiers de modulations ne
lui permet pas d’exploiter la totalite´ de la puissance disponible sur chaque sous-porteuse.
Le syste`me SS-MC-MA peut quant a` lui mutualiser les bribes de puissance non exploite´es
par la DMT de manie`re a` transmettre des bits supple´mentaires. En particulier, cette mu-
tualisation de la puissance permet d’atteindre un de´bit non nul sur les sous-porteuses
ou` la DMT ne pouvait rien transmettre. Notons que ce principe rejoint l’ide´e propose´e
dans [120] sous le nom de « fusion de sous-porteuses » (carrier merging) et qui consiste a`
appliquer une se´quence d’e´talement sur un jeu de sous-porteuses dont les SNR individuels
sont trop faibles pour permettre la transmission de quelque modulation MAQ que ce soit.
En vertu du principe de mutualisation de la puissance de´crit a` l’instant, la fusion des
sous-porteuses rend alors possible la transmission de quelques bits supple´mentaires de`s
lors que la ressource cumule´e au sein du bloc d’e´talement le permet. Nous allons voir que
les me´canismes d’allocation de´veloppe´s dans la suite repre´sentent une ge´ne´ralisation de ce
concept.
Sur cet exemple simple, nous venons donc de mettre en e´vidence le fait que le syste`me
SS-MC-MA adaptatif propose´ est capable de de´passer les performances de la DMT. Cet
aspect sera confirme´ par de plus amples simulations en fin de chapitre et repre´sente un
re´sultat important de l’e´tude.
7.2.3 Contexte multibloc et multiutilisateur : syste`me C
Dans le syste`me global, l’organe d’allocation des ressources doit pouvoir parame´trer le
partage du spectre entre les diffe´rents utilisateurs actifs. On rappelle que l’objectif n’est pas
ici de maximiser le de´bit total du syste`me, mais bien de maximiser les de´bits individuels
atteints par chaque utilisateur. Aussi le proble`me d’optimisation s’exprime-t-il comme suit
(P )

max
Bu,Sb, Cb, Pc,b ∀c,b,u
min
u
Ru ,
sous la contrainte, ∀ b
Cb−1∑
c=0
Pc,b ≤ Pˇ .
(7.32)
avec,
Ru =
∑
b∈Bu
Cb−1∑
c=0
log2
1 + 1Γ L2∑
k∈Sb
1
|Hk,u|2
Pc,b
N0
 (7.33)
L’organe d’allocation dynamique des ressources doit donc a` pre´sent re´soudre le proble`me
de partage du spectre entre les utilisateurs du re´seau en plus de celui de re´partition
optimale des puissances et des de´bits sur les diffe´rents blocs de sous-porteuses. D’apre`s
les de´veloppements effectue´s dans les paragraphes pre´ce´dents, le proble`me d’optimisation
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peut cependant eˆtre grandement simplifie´. En effet, chaque syste`me individuel relatif a`
chaque utilisateur n’est autre qu’un syste`me de type B, disposant d’un nombre variable
de blocs. Ainsi, en appliquant les proce´dures d’optimisation introduites pre´ce´demment au
sein de chaque syste`me B de chaque utilisateur u, le proble`me d’optimisation se re´e´crit
(P )

max
Bu,Sb,∀b,u
min
u
R˙∗u ,
avec, R˙∗u =
∑
b∈Bu
L−1∑
c=0
log2
1 + 1Γ L2∑
k∈Sb
1
|Hk,u|2
P˙ ∗c,b
N0
 .
(7.34)
Le proble`me est pose´ ici dans le cas d’une granularite´ finie mais s’e´crit de fac¸on e´quivalente
en granularite´ infinie en remplac¸ant les P˙ ∗c par leur homologue P ∗c . Le lien avec le proble`me
d’optimisation en DMT est e´vident, si bien que le proble`me de partage des ressources
entre plusieurs utilisateurs en SS-MC-MA peut eˆtre re´solu par extension de la solution
mise en œuvre pour la DMT. En effet, l’algorithme de partage des ressources introduit
au paragraphe 6.2.3 et inspire´ des travaux de Rhee et Cioffi, peut eˆtre ge´ne´ralise´ au cas L
quelconque. On rappelle pour cela que la proce´dure utilise´e pour re´soudre le proble`me du
min-max consistait a` distribuer les sous-porteuses une a` une aux diffe´rents utilisateurs de
manie`re a` e´quilibrer au mieux la valeur des parame`tres ηu relatifs a` chacun d’eux. Nous
proposons ici d’adopter la meˆme approche en distribuant cette fois ci les sous-porteuses
par blocs de L, le parame`tre ηu e´tant ici e´gal a` R
∗
u. Comme en DMT, les sous-porteuses
doivent eˆtre distribue´es par ordre de´croissant d’amplitude, ce qui signifie que chaque
nouveau bloc alloue´ doit eˆtre constitue´ des L sous-porteuses de plus fortes amplitudes
parmi les restantes. Comme pour la DMT, on obtient de cette manie`re une solution sous-
optimale mais peu complexe en comparaison de la solution optimale potentielle.
Une contribution inte´ressante consiste en outre a` ajouter une phase d’initialisation a`
l’algorithme, permettant d’attibuer les U premiers blocs de sous-porteuses aux U utilisa-
teurs suivant un ordre de pre´fe´rence. Pour commencer la proce´dure, on calcule alors la
puissance αu des canaux associe´s a` chaque utilisateur, afin d’e´valuer la qualite´ de chaque
liaison. Les re´sultats obtenus permettent ensuite de traiter les utilisateurs par ordre de
bilan de liaison lors de la seconde e´tape de l’algorithme. Ainsi, l’utilisateur pre´sentant le
parame`tre αu potentiellement le plus faible se voit attribuer un bloc de sous-porteuses en
priorite´, puis le second utilisateur, etc. De cette manie`re, on re´pond au mieux au crite`re
d’optimisation puisque l’on traite l’utilisateur le plus de´favorise´ en priorite´, et ce de`s le
de´but de la proce´dure. Dans l’algorithme original, cette e´tape n’est pas pre´vue et les
premiers blocs sont distribue´s au hasard [117]. Il faut alors attendre la deuxie`me e´tape
de l’algorithme pour que la re´partition soit conforme au crite`re d’optimisation. Lorsque
la taille des blocs distribue´s est re´duite comparativement au nombre de blocs B dispo-
nibles, cette e´tape d’initialisation n’est en fait pas vraiment ne´cessaire. Typiquement,
pour L = 1 et N = 2048, l’algorithme be´ne´ficie de N ite´rations pour re´partir les sous-
porteuses e´quitablement, et son impact s’ave`re quasiment nul. En revanche, lorsque L
croˆıt, le nombre B de blocs, et donc le nombre d’ite´rations, diminue et l’attribution des
premiers blocs conditionne pour beaucoup le re´sultat final de la proce´dure. La solution
propose´e permet alors de proce´der a` la meilleure re´partition possible de`s le de´but de la
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proce´dure.
L’algorithme global d’allocation dynamique des ressources qui regroupe l’ensemble des
me´canismes mis en œuvre est finalement pre´sente´ figure 7.5. Les algorithmes correspon-
dant aux trois syste`mes A, B et C sont de´crits et respectivement appele´s AlgoA MaxR,
AlgoB MaxR et AlgoC MaxR. La proce´dure de base est celle de l’algorithme AlgoA MaxR
qui conditionne tout le fonctionnement du syste`me. On ve´rifie que l’allocation des res-
sources pour le syste`me B n’est qu’une extension multibloc de l’allocation mise en œuvre
pour le syste`me A. Enfin, la proce´dure correspondant au syste`me SS-MC-MA global re-
prend les principes de l’algorithme propose´ a` la figure 6.5 avec ηu = R
∗
u donne´ dans (7.34),
ainsi que le principe d’initialisation de´crit a` l’instant. Notons qu’il suffit de remplacer le
calcul de R˙∗b et P˙
∗
b par celui de R
∗
b et P
∗
b pour obtenir les re´sultats en granularite´ infinie.
Les deux approches seront utiles a` l’e´valution des performances des algorithmes en fin de
chapitre.
7.3 Optimisation de la robustesse
Dans le paragraphe pre´ce´dent a e´te´ re´solu le proble`me de l’optimisation du de´bit pour
les trois syste`mes A, B et C. Une de´marche similaire va eˆtre suivie ici pour traiter le
proble`me de la maximisation de la marge de bruit, qui constitue bien souvent un sce´nario
plus adapte´ aux contraintes de QoS des syste`mes pratiques. Comme pre´ce´demment, on
supposera une contrainte de DSP correspondant a` un masque plat en fre´quence, et l’on
va s’inte´resser aux optimisations en granularite´ infinie et finie pour les trois syste`mes. On
rappelle que le de´bit cible est note´ Rˇ.
7.3.1 Contexte monobloc et mono-utilisateur : syste`me A
Afin d’exprimer le proble`me d’optimisation, commenc¸ons par donner une e´criture mathe´-
matique a` la marge de bruit γ en fonction du de´bit cible Rˇ. D’apre`s l’expression (7.13),
on peut e´crire que
Pc =
γΓ
L2
∑
k∈S
N0
|Hk|2
(
2Rc − 1) , (7.35)
en conside´rant un bloc quelconque de sous-porteuses. Dans une approche ou` la marge
doit eˆtre maximise´e, la totalite´ de la puissance disponible est exploite´e, si bien que l’on a∑
c Pc = Pˇ . En appliquant cette e´galite´ avec l’expression pre´ce´dente, il vient
γ =
Pˇ
N0 Γ
L2∑
k∈S
1
|Hk|2
1
C−1∑
c=0
(
2Rc − 1) . (7.36)
On peut alors e´crire le proble`me d’optimisation de la marge comme
(P )

max
S, C,Rc ∀c
γ ,
sous la contrainte,
C−1∑
c=0
Rc = Rˇ .
(7.37)
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Fig. 7.5 – Algorithmes de maximisation du de´bit pour les 3 syste`mes e´tudie´s. Syste`me
A : AlgoA MaxR – Syste`me B : AlgoB MaxR – Syste`me C : AlgoC MaxR.
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On note que la maximisation est conditionne´e par la re´partition des de´bits Rc et non plus
de la puissance Pc comme dans le cas de la maximisation du de´bit. De meˆme, la contrainte
devient maintenant une contrainte stricte en de´bit. Au demeurant, la contrainte en DSP est
toujours pre´sente, mais elle intervient de fac¸on implicite dans le proble`me d’optimisation,
a` travers l’expression de γ.
7.3.1.1 Choix des sous-porteuses
La premie`re e´tape a` la re´solution de (P) consiste a` se´lectionner le jeu de sous-porteuses per-
mettant de maximiser la marge. Le re´sultat est e´vident ici au regard de l’expression (7.36),
qui indique que cette marge est inversement proportionnelle a` la somme des puissances
inverses relatives a` chaque sous-porteuse. Tout comme dans le cas de la maximisation
du de´bit, le meilleur choix consiste donc a` se´lectionner les sous-porteuses pre´sentant les
amplitudes les plus fortes. La politique de se´lection des sous-porteuses est donc identique
a` celle mise en œuvre au paragraphe 7.2.1.1. Le sous-ensemble obtenu sera note´ S∗.
7.3.1.2 Optimisation en granularite´ infinie
La re´solution du proble`me en granularite´ infinie peut eˆtre entreprise par la me´thode des
multiplicateurs de Lagrange. Pour simplifier les calculs, nous allons plutoˆt conside´rer le
proble`me de minimisation de 1/γ· Soit λ un scalaire, le Lagrangien associe´ a` ce proble`me
de minimisation s’e´crit,
L(Rc, λ) =
1
α
C−1∑
c=0
(
2Rc − 1)
Pˇ
+ λ
C−1∑
c=0
Rc − λ Rˇ , (7.38)
en re´utilisant le parame`tre α de´fini a` l’e´quation 7.15. En annulant sa de´rive´e partielle
suivant Rc, on arrive a` l’e´galite´
Rc = log2
(
− λ
ln(2)
α Pˇ
)
. (7.39)
On remarque que Rc ne de´pend pas de l’indice de code c, si bien que l’on conclut
imme´diatement que R∗c = Rˇ/C. Il nous reste a` de´terminer le nombre C de codes qu’il faut
exploiter pour maximiser la marge. En remplac¸ant Rc par R
∗
c dans (7.36), on a
γ =
α Pˇ
C
(
2Rˇ/C − 1
) , (7.40)
qui s’ave`re eˆtre une fonction strictement croissante pour C > 0. On en de´duit que C = L
maximise la marge. Finalement, la meilleure strate´gie pour maximiser la marge de bruit
en assurant un certain de´bit cible consiste a` re´partir ce de´bit de fac¸on e´quitable entre les
L codes disponibles du syste`me. Ne´cessairement, la re´partition de la puissance entre les
codes est elle aussi uniforme. Les politiques d’allocation des ressources se re´sument alors
de la fac¸on suivante,
γ∗ ⇐⇒
 R : ∀ c ∈ [0 : L− 1] R∗c = Rˇ/L ,P : ∀ c ∈ [0 : L− 1] P ∗c = Pˇ /L . (7.41)
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La marge de bruit optimale obtenue pour le syste`me A, note´e γ∗, s’e´crit alors
γ∗ =
Pˇ
N0 Γ
L∑
k∈S∗
1
|Hk|2
1(
2Rˇ/L − 1
) . (7.42)
Il est inte´ressant de voir que les politiques d’allocation des ressources suivent la meˆme
strate´gie pour les deux proble`mes d’optimisation, du de´bit et de la marge, a` savoir une
re´partition uniforme de ces ressources entre les diffe´rents codes. Cette re´partition permet
en fait de minimiser la puissance ne´cessaire a` la transmission de chaque bit d’information,
si bien qu’elle favorise l’augmentation du de´bit ou de la marge, selon le contexte.
7.3.1.3 Optimisation en granularite´ finie
Comme nous allons le voir, l’adaptation des politiques pre´ce´dentes au cas a` granularite´
finie est relativement simple, compte tenu des re´sultats de´montre´s au paragraphe 7.2.1.3.
D’apre`s les principes pre´ce´dents, on comprend qu’une allocation efficace des ressources
doit privile´gier la re´partition des de´bits et puissances entre les codes la plus uniforme
possible. Lorsque les ordres de modulations sont restreints a` des entiers, cela implique que
la distribution d’un de´bit cible Rˇ doit eˆtre mise en œuvre de manie`re a` allouer bRˇ/Lc+1
bits a` n codes et bRˇ/Lc bits aux L− n codes restants. La preuve qu’une telle re´partition
est optimale a de´ja` e´te´ faite au paragraphe 7.2.1.3 dans le cas particulier ou` Rˇ = R∗. Il
reste alors a` de´terminer n pour que le de´bit cible soit atteint. Ainsi, n est solution de
l’e´quation
n
(bRˇ/Lc+ 1)+ (L− n)bRˇ/Lc = Rˇ . (7.43)
On trouve alors rapidement que n = Rˇ−LbRˇ/Lc. On de´duit de plus de ce re´sultat que le
nombre de codes utilise´s sera e´gal a` L tant que bRˇ/Lc > 0. Il reste alors a` de´terminer la
re´partition optimale de la puissance entre les codes en tenant compte de celle des de´bits.
La solution est obtenue en substituant γ dans (7.35) par son expression donne´e a` l’e´quation
(7.36). On a alors
Pc =
2Rc − 1
L−1∑
c=0
(
2Rc − 1) Pˇ . (7.44)
A` la forme de cette e´quation, on comprend que la puissance est tre`s logiquement re´partie
entre les codes en proportion du de´bit alloue´ a` chacun. Tout comme dans le cas de la
maximisation du de´bit, notons que la proce´dure d’allocation requiert le calcul de seulement
deux valeurs de de´bits et de deux valeurs de puissances pour re´aliser l’allocation des
diffe´rents codes du bloc. On peut re´sumer les diffe´rents de´veloppement en donnant les
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politiques d’allocation qui en de´coulent, soit
γ˙∗ ⇐⇒

R : ∀ c ∈ [0 : n− 1] R˙∗c = bRˇ/Lc+ 1 ,
∀ c ∈ [n : L− 1] R˙∗c = bRˇ/Lc ,
avec, n = Rˇ− LbRˇ/Lc
P : ∀ c ∈ [0 : L− 1] 2
R˙∗c − 1
L−1∑
c=0
(
2R˙
∗
c − 1
) Pˇ .
(7.45)
L’expression de la marge de bruit γ˙∗ finalement obtenue est
γ˙∗ =
Pˇ
N0 Γ
L∑
k∈S∗
1
|Hk|2
1
2bRˇ/Lc
(
Rˇ/L− bRˇ/Lc+ 1)− 1 . (7.46)
7.3.2 Contexte multibloc et mono-utilisateur : syste`me B
Inte´ressons-nous a` pre´sent au syste`me mutibloc B. En re´fe´rence a` la formulation du
proble`me de maximisation du de´bit donne´e pour le meˆme syste`me a` l’e´quation (7.28),
il apparaˆıt qu’aucune forme directe ne peut eˆtre trouve´e pour exprimer la marge de bruit
γ du syste`me B en fonction du de´bit cible Rˇ. A` partir de l’e´quation (7.36), on de´finit alors
les marges γb relatives a` chaque bloc b du syste`me telles que
γb =
Pˇ
N0 Γ
L2∑
k∈Sb
1
|Hk|2
1
Cb−1∑
c=0
(
2Rc,b − 1) . (7.47)
Le proble`me d’optimisation s’e´crit alors,
(P )

∀ b max
Sb, Cb, Rc,b ∀c,b
γb ,
sous la contrainte,
B−1∑
b=0
Cb−1∑
c=0
Rc,b = Rˇ .
(7.48)
7.3.2.1 Choix des sous-porteuses
La re´flexion sur la meilleure strate´gie de se´lection des sous-porteuses conduit a` la meˆme
solution que celle de´crite dans le cadre de la maximisation du de´bit. La politique de
constitution des blocs consiste donc a` classer les sous-porteuses par ordre d’amplitudes
et de former des groupes de L sous-porteuses successives sur ces sous-porteuses classe´es
(cf. paragraphe 7.2.2.1). Ici encore, cette solution n’est optimale que dans le cas de la
granularite´ infinie mais sera e´galement mise en œuvre en granularite´ finie.
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7.3.2.2 Optimisation en granularite´ infinie
En utilisant les re´sultats obtenus dans le cadre du syste`me A, le proble`me d’optimisation
peut eˆtre simplifie´. La strate´gie de re´partition des de´bits et puissances au sein d’un bloc
donne´ a en effet e´te´ obtenue si bien que l’on arrive au proble`me suivant
(P )

∀ b max
Rb ∀b
γ∗b ,
sous la contrainte,
B−1∑
b=1
Rb = Rˇ .
(7.49)
Le proble`me se re´duit donc a` diviser le de´bit cible total Rˇ en B de´bits Rb relatifs a` chaque
bloc b. La solution peut eˆtre trouve´e en utilisant les multiplicateurs de Lagrange applique´s
a` la minimisation de 1/γ∗b ∀ b. Le Lagrangien s’e´crit alors
∀ b L(Rb, λ) = 1
α
L
(
2Rb − 1)
Pˇ
+ λ
B−1∑
b=1
Rb − λRˇ , (7.50)
en re´utilisant la de´finition du parame`tre α. Le Lagrangien obtenu est e´quivalent a` celui
utilise´ pour l’optimisation de la marge de bruit en DMT au paragraphe 6.2.2.3. La solution
peut alors eˆtre obtenue par identification avec (6.18). On obtient ainsi
∀ b Rb = Rˇ
B
− log2
( ∑
k∈S∗b
1
|Hk|2
)
+
1
B
B−1∑
b=0
log2
( ∑
k∈S∗b
1
|Hk|2
)
. (7.51)
On ve´rifie que pour L = 1, on a B = N et donc la solution obtenue est e´quivalente a` celle
de la DMT. Finalement, le re´capitulatif des politiques d’allocation en granularite´ infinie
donne,
γ∗b ⇐⇒

R : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] R∗c,b = R∗b/L ,
avec, R∗b donne´ par (7.51)
P : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] P ∗c,b = Pˇ /L .
(7.52)
7.3.2.3 Optimisation en granularite´ finie
L’allocation optimale de la puissance et des de´bits e´tant connue au sein de chaque bloc
de sous-porteuses, on peut directement re´e´crire le proble`me d’optimisation comme suit
(P )

∀ b max
Rb ∀b
γ˙∗b ,
sous la contrainte,
B−1∑
b=1
Rb = Rˇ .
(7.53)
Tout comme pour la maximisation de la marge de bruit de la DMT en granularite´ finie,
ce proble`me peut eˆtre re´solu par la mise en œuvre d’un crible (approche greedy) qui va
chercher a` atteindre le de´bit cible pas a` pas. Le descriptif de la proce´dure est donne´ figure
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1. Initialisation
∀ b R˙b = 0 ou ∀ b R˙b = R˙∗b
2. Tant que
∑
b R˙b 6= Rˇ
Si
∑
b R˙b > Rˇ
a. b = arg minb γ˙b(R˙b)
b. c = arg maxc Rc, b
c. R˙c,b = R˙c,b − 1
Sinon
a. b = arg maxb γ˙b(R˙b + 1)
b. c = arg minc Rc, b
c. R˙c,b = R˙c,b + 1
Fig. 7.6 – Algorithme de maximisation de la marge de bruit pour le syste`me B en granu-
larite´ finie.
7.6 ci-dessus. En tant qu’algorithme greedy, on rappelle que le choix de l’e´tat initial est
indiffe´rent, pour peu que celui-ci corresponde a` une re´partition optimale du de´bit initial.
En particulier, la proce´dure peut de´buter a` l’e´tat nul ou a` l’e´tat max, comme cela est
propose´ figure 7.6. Par rapport a` la DMT, on ve´rifie que les grandes e´tapes de l’algo-
rithme sont les meˆmes, l’ide´e e´tant d’allouer (resp. de retrancher) un bit supple´mentaire
la` ou` l’augmentation (resp. la diminution) de la marge sera le plus favorise´. Au sein de
chaque bloc, l’ajout ou le retrait d’un bit est effectue´ conforme´ment a` la proce´dure de
maximisation de la marge de´crite en (7.45) dans le cadre du syste`me A. Plus pre´cise´ment,
pour le bloc se´lectionne´, un code parmi deux dont le de´bit est le plus faible (resp. le plus
fort), est choisi pour ajouter (resp. retrancher) chaque nouveau bit (cf. e´tapes 2.b). Ainsi,
la re´partition des de´bits au sein de chaque bloc reste conforme a` (7.45).
E´crivons finalement en de´tail les politiques d’allocation a` mettre en œuvre pour le
syste`me B
γ˙∗b ⇐⇒

R : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : nb − 1] R˙∗c,b = b ˇ˙Rb/Lc+ 1 ,
∀ c ∈ [nb : L− 1] R˙∗c,b = b ˇ˙Rb/Lc ,
avec, nb =
ˇ˙Rb − Lb ˇ˙Rb/Lc ,
et, R˙∗b donne´s par le crible
P : ∀ b , ∀ c ∈ [0 : L− 1] 2
R˙∗c,b − 1
L−1∑
c=0
(
2R˙
∗
c,b − 1
) Pˇ .
(7.54)
Une fois de plus, il est possible de voir cet algorithme comme la ge´ne´ralisation de celui
de´veloppe´ dans le cadre de la DMT, en prenant L = 1, et donc B = N .
La figure 7.7 donne les re´sultats en terme d’allocation des de´bits apre`s optimisation
de la marge de bruit pour les deux cas de granularite´ finie ou infinie. Cette figure est
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Fig. 7.7 – Comparaison des re´sultats de l’allocation des puissances en granularite´ infinie
et finie dans le cadre de la maximisation de la marge de bruit du syste`me B pour un de´bit
cible donne´.
e´quivalente a` la figure 6.4 repre´sentative de l’allocation en DMT. La limite de capacite´ est
trace´e en trait pointille´ et la re´partition en granularite´ infinie est en trait plein. Lorsque les
ordres de modulations sont restreints a` des valeurs entie`res, on obtient le trace´ en escalier,
dont la largeur des paliers est ici de L = 32. Il apparaˆıt que le syste`me cherche a` suivre
au mieux la courbe obtenue en granularite´ infinie, c’est a` dire qu’il tente de conserver
la distance la plus forte possible avec la limite de capacite´. Le re´sultat est alors meilleur
que dans le cas de la DMT puisque l’on ve´rifie que la distance minimale entre les paliers
et la courbe de capacite´ est diminue´e. Comme dans le cas de la maximisation du de´bit,
cette faculte´ est lie´e a` la fonction d’e´talement, qui permet de mieux exploiter la puissance
disponible sur chaque bloc de sous-porteuses. Au sein d’un bloc donne´, le syste`me re´alise
une distribution de la puissance cumule´e par chacune des sous-porteuses sur l’ensemble
des codes du bloc. Graˆce a` cette exploitation collective de la ressource, la puissance est
mise a` profit de manie`re plus efficace que ne le fait la DMT. Pour atteindre le de´bit
cible, cette dernie`re utilise en effet la puissance de fac¸on individuelle sur chaque sous-
porteuse pour en augmenter le de´bit, et se trouve parfois oblige´e pour cela de de´penser
une forte quantite´ de puissance. Au contraire, le SS-MC-MA mutualise plusieurs bribes
de puissance, disponibles sur les L sous-porteuses d’un meˆme bloc, pour augmenter le
de´bit. La de´pense est alors mieux controˆle´e et plus efficace. Ces re´sultats comple`tent ceux
obtenus dans le cadre de la maximisation du de´bit et confirment le fait que l’ope´ration
d’e´talement est un ve´ritable atout pour les proble`mes d’allocation des ressources.
7.3.3 Contexte multibloc et multiutilisateur : syste`me C
La de´marche a` suivre pour adapter les proce´dures de´veloppe´es au cas multiutilisateur
est identique a` celle de´taille´e pour la maximisation du de´bit. Le syste`me C peut eˆtre vu
comme le multiplexage fre´quentiel de plusieurs syste`mes B associe´s a` chaque utilisateur,
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au sein desquels les de´bits cibles sont atteints par maximisation des marges individuelles.
Finalement, le proble`me d’optimisation s’e´crit
(P )

max
Bu,Sb, ∀b,u
min
u
γ˙∗u ,
avec, γ˙∗u re´sultant de (7.54) .
(7.55)
L’organe d’allocation des ressources doit donc partager le spectre entre les diffe´rents uti-
lisateurs de manie`re a` maximiser chaque marge individuelle. En re´fe´rence a` l’algorithme
propose´ au paragraphe 7.2.3, une solution peut eˆtre simplement obtenue de fac¸on ite´rative
en distribuant les sous-porteuses par blocs de L aux utilisateurs. A` chaque ite´ration, l’uti-
lisateur be´ne´ficiant de la marge γ˙∗u ponctuellement la plus faible sera se´lectionne´ pour
recevoir un nouveau bloc. Les sous-porteuses alloue´es sont toujours choisies parmi celles
de plus forte amplitude de manie`re a` obtenir l’augmentation la plus rapide des marges.
Le parame`tre ηu introduit au paragraphe 6.2.2.2 vaut donc ici ηu = γ˙
∗
u.
La figure 7.8 regroupe l’ensemble des sche´mas blocs repre´sentatifs des proce´dures d’al-
location des ressources pour les trois syste`mes A, B et C. Les algorithmes sont respec-
tivement appele´s AlgoA MaxG, AlgoB MaxG et AlgoC MaxG. Notons que l’allocation
des ressources pour le syste`me B est base´e sur la mise en œuvre d’un crible d’e´tat initial
nul. Concernant la proce´dure relative au syste`me C, on ve´rifie qu’elle se rapproche tre`s
fortement de celle de maximisation du de´bit pre´sente´e figure 7.5.
7.4 Simulations et performances
Le but de ce paragraphe est alors d’e´valuer pre´cise´ment les performances des algorithmes
pre´sente´s, et plus particulie`rement de comparer les re´sultats avec ceux obtenus dans un
syste`me DMT classique. Rappelons que notre syste`me peut eˆtre vu comme une extension
du syste`me DMT, auquel on adjoint une ope´ration d’e´talement, mise en œuvre suivant
l’axe fre´quentiel.
L’ensemble des simulations vont eˆtre mene´es a` partir de canaux de re´fe´rences Sintes8a,
Sintes8b, Sintes8c et Sintes8d. Ces re´ponses, releve´es dans un meˆme type d’environne-
ment, typiquement a` diffe´rents points d’une meˆme ligne, sont particulie`rement adapte´es
pour mener des simulations ou` des utilisateurs proches communiquent avec le meˆme mo-
dem central. Par ailleurs, la probabilite´ d’erreur symbole cible sera fixe´e a` 10−3 en sortie
de l’e´galiseur, ce qui revient a` conside´rer une probabilite´ de 10−7 en sortie du de´codeur de
Reed-Solomon e´tant donne´ les caracte´ristiques de ce code [61]. Enfin, rappelons que l’on
se place ici sous l’hypothe`se de connaissance parfaite du canal a` l’e´mission, qu’il s’agisse
de sa re´ponse propre que du niveau des bruits et brouilleurs.
7.4.1 Maximisation des de´bits
7.4.1.1 Exploitation de la DSP
Nous avons vu pre´ce´demment que le syste`me SS-MC-MA permettait de mieux exploiter
la ressource en puissance que la DMT. Nous proposons ici de mettre cette proprie´te´ en
e´vidence en repre´sentant la quantite´ de puissance de´pense´e par le SS-MC-MA en fonction
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Fig. 7.8 – Algorithmes de maximisation de la marge de bruit pour les 3 syste`mes e´tudie´s.
Syste`me A : AlgoA MaxG – Syste`me B : AlgoB MaxG – Syste`me C : AlgoC MaxG.
192 Optimisation de l’allocation des ressources en mode SS-MC-MA
500 1000 1500 2000
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
Indices de sous−porteuses
P
ui
ss
an
ce
 d
ép
en
sé
e 
(n
or
m
al
is
ée
)
Limite de puissance
DMT (L=1)
SS−MC−MA − L=4
SS−MC−MA − L=32
SS−MC−MA − L=64
Fig. 7.9 – E´volution de la re´partition des puissances en fonction du facteur d’e´talement
(SNR=20 dB).
du facteur d’e´talement L. Ces re´sultats sont donne´s sur la figure 7.9 pour un SNR de
20 dB et pour un unique utilisateur exploitant le canal Sintes8a. Les puissances ont e´te´
normalise´es relativement au niveau de DSP et les sous-porteuses ont e´te´ classe´es par
ordre de´croissant d’amplitude. Il est inte´ressant de ve´rifier en premier lieu que la DMT
n’est pas du tout efficace dans l’exploitation de la puissance disponible. On constate
effectivement que la de´pense est froncie`rement ine´gale d’une sous-porteuse a` l’autre. Dans
certains cas, la totalite´ de la DSP est en effet exploite´e tandis que seule la moitie´ de la
puissance exploitable est utilise´e dans d’autres cas. Il re´side finalement une forte quantite´
de puissance non alloue´e comme on le voit sur la figure. C’est cette puissance perdue que
le SS-MC-MA met a` profit. Les bribes de puissance re´siduelle sont capitalise´es au sein
de chaque bloc du syste`me et exploite´es collectivement pour transmettre un surplus de
de´bit. On comprend alors que plus le facteur d’e´talement est e´leve´, et plus il est possible
d’augmenter le de´bit a` partir de quantite´s de puissances infimes. Sur la figure 7.9, on voit
clairement que la puissance disponible est d’autant mieux exploite´e que L augmente, la
DSP d’e´mission tendant alors vers la DSP limite dans ce cas. Rajoutons e´galement que
l’augmentation du facteur d’e´talement permet l’exploitation des sous-porteuses de plus
faibles amplitudes.
L’analyse de cette illustration permet donc de mettre en e´vidence la capacite´ du
syste`me propose´ a` exploiter efficacement la ressource en puissance disponible.
7.4.1.2 Influence du facteur d’e´talement
Nous allons a` pre´sent mettre en e´vidence le gain en de´bit apporte´ par le facteur d’e´talement.
Pour cela nous nous inte´ressons aux re´sultats obtenus lorsque L varie. La figure 7.10 donne
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en fonction du facteur d’e´talement pour 4 utilisateurs et un SNR de 20 dB.
les performances des deux syste`mes DMT et SS-MC-MA pour un SNR de re´ception fixe´
a` 20 dB. Le nombre d’utilisateurs est de 4, chacun exploitant l’un des 4 canaux cite´s plus
haut.
Deux principales tendances sont alors a` relever sur ce trace´. Tout d’abord, il apparaˆıt
de fac¸on claire que le de´bit par utilisateur est ame´liore´ lorsque le facteur d’e´talement est
supe´rieur a` 1, atteignant un palier a` partir d’un facteur d’e´talement d’environ L = 20.
On note en particulier que le de´bit moyen obtenu par utilisateur passe de 975 bits/symb
avec la DMT, a` pre`s de 1275 bits/symb avec L = 32. Cela repre´sente une augmentation
totale du de´bit pour les 4 utilisateurs de 1200 bits/symb, soit plus de 30 %. Ces re´sultats
permettent alors de valider l’analyse faite pre´ce´demment, a` savoir que l’exploitation de la
puissance disponible est plus efficace avec le SS-MC-MA qu’avec la DMT. On conclut donc
de cette premie`re observation que la mise en œuvre d’une ope´ration d’e´talement permet
d’ame´liorer le de´bit du syste`me en granularite´ finie. Remarquons qu’en paralle`le de cette
augmentation, on assiste a` une diminution du de´bit moyen en granularite´ infinie. Cette
perte est lie´e a` la diminution de l’information mutuelle mise en e´vidence au paragraphe
7.1.2.3. On note alors avec inte´reˆt que l’augmentation du de´bit lie´e au facteur d’e´talement
est largement supe´rieure a` la perte de capacite´ du syste`me due a` ce meˆme facteur. Ce
point tre`s important sera rediscute´ plus loin.
La seconde observation concerne l’e´volution des de´bits individuels lorsque le facteur
d’e´talement devient grand. On remarque en effet que l’algorithme rencontre des difficulte´s
a` attribuer e´quitablement les de´bits entre les utilisateurs pour un e´talement supe´rieur a`
64. La raison a` cela` provient du caracte`re sous-optimal de la politique de re´partition des
sous-porteuses entre les utilisateurs. Au paragraphe 7.2.3, nous avons en effet propose´ une
proce´dure simplifie´e de partage du spectre, inspire´e de celle mise en œuvre dans [117],
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au prix d’une perte d’optimalite´. Lorsque les sous-porteuses sont distribue´es une a` une
entre un nombre d’utilisateurs relativement re´duit, les de´bits sont presque parfaitement
e´quitablement re´partis, comme on le voit sur la figure. Lorsqu’en revanche L devient plus
grand, on distribue les sous-porteuses par blocs de L si bien que le caracte`re sous-optimal
de la proce´dure est davantage visible, et les valeurs des de´bits entre les utilisateurs sont
plus disperse´s. On peut alors de´duire de ces observations que l’algorithme propose´ doit
eˆtre mis en œuvre pour L  NU afin d’obtenir des re´sultats satisfaisants. Finalement, en
combinant cette conclusion a` celle e´mise pre´ce´demment, il vient que le facteur d’e´talement
doit ve´rifier le compromis suivant
1 < L  N
U
. (7.56)
Au regard des re´sultats de la figure, on peut dire que 16 ≤ L ≤ 64 re´alise ce compromis
pour quatre utilisateurs actifs.
7.4.1.3 E´volution en fonction du SNR
La figure 7.11 de´crit les re´sultats obtenus en fonction du SNR, avec la DMT et le SS-
MC-MA pour L = 64. Les courbes de granularite´ finie et infinie sont repre´sente´es afin de
bien cerner le comportement du syste`me. Le crite`re d’optimisation e´tant la maximisation
du de´bit minimal sur l’ensemble des utilisateurs, les re´sultats mentionne´s correspondent
aux de´bits minimaux. On note en premier lieu que la DMT offre les meilleurs de´bits
en granularite´ infinie, ce qui rejoint une nouvelle fois les commentaires du paragraphe
7.1.2.3 concernant l’information mutuelle des deux syste`mes. La perte due a` l’e´talement
est cependant extreˆmement re´duite a` en juger par les re´sultats. Lorsque l’on s’inte´resse
a` pre´sent a` des transmissions exploitant des ordres entiers de modulation, c’est-a`-dire
au cas de la granularite´ finie, la tendance est inverse´e, a` l’avantage du syste`me SS-MC-
MA, et ce pour tous les SNR teste´s. Si l’on se place a` 30 dB par exemple, le de´bit total
obtenu avec le SS-MC-MA est de 78,5 Mbit/s alors que celui de la DMT n’est que de 70
Mbit/symb, ce qui repre´sente un gain de 12 %. On remarque en outre que le SS-MC-MA
permet d’atteindre des de´bits proches de ceux relatifs a` la granularite´ infinie. Ainsi, on
peut dire que la mise en œuvre de l’e´talement permet d’augmenter le de´bit du syste`me
en granularite´ finie, au prix d’une diminution de la limite de sa capacite´ pratique. Cette
diminution n’est pas geˆnante puisqu’elle demeure infe´rieure a` l’augmentation de de´bit
ge´ne´re´e par l’ope´ration d’e´talement. Le syste`me DMT posse`de quant a` lui une limite de
capacite´ supe´rieure a` celle du syste`me SS-MC-MA, mais n’a pas la possibilite´ en pratique
de s’en approcher suffisamment pre`s.
On note par ailleurs que le gain apporte´ par le SS-MC-MA par rapport a` la DMT est
quasiment constant en fonction du SNR et s’e´le`ve entre 100 et 150 bit/symb. L’apport
est donc d’autant plus visible que le SNR est faible. On passe ainsi d’un gain de 12 %
a` 30 dB mesure´ pre´ce´demment, a` un gain de 50 % a` 10 dB. Enfin, a` 0 dB, le syste`me
SS-MC-MA permet de transmettre un de´bit de 120 bit/symb par utilisateur, soit un de´bit
total d’environ 4 Mbit/s, alors que la DMT ne de´livre plus aucun de´bit a` ce meˆme SNR.
Au regard de l’analyse de ces re´sultats, on peut donc conclure que le syste`me SS-MC-
MA adaptatif propose´ permet d’augmenter les de´bits par rapport a` une approche classique
de type DMT. Pour un facteur d’e´talement suffisamment bien choisi en proportion du
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Fig. 7.11 – Comparaison des de´bits minimaux obtenus avec la DMT et le SS-MC-MA en
fonction du SNR pour 4 utilisateurs et un facteur d’e´talement de L = 64.
nombre de sous-porteuses et d’utilisateurs, une re´partition approximativement uniforme
des de´bits est obtenue entre les utilisateurs.
7.4.2 Maximisation des marges de bruit
7.4.2.1 Exploitation de la DSP
Au paragraphe 7.3.2, nous avons de´ja` vu que le syste`me SS-MC-MA propose´ est plus
apte a` garantir une marge uniforme entre les sous-porteuses que la DMT. Comme pour
la maximisation du de´bit, ceci est duˆ a` une meilleure exploitation de la DSP par le
syste`me SS-MC-MA par rapport a` la DMT. Pour appuyer ce fait, les marges obtenues
pour diffe´rentes longueurs d’e´talement sont pre´sente´es figure 7.12. Le de´bit cible est fixe´
a` la moitie´ du de´bit maximal que peut fournir la DMT en granularite´ infinie. On note
tout d’abord que la DMT n’exploite qu’un quart du spectre pour transmettre le de´bit
cible. Les marges obtenues, repre´sente´es ici en e´chelle line´aire, sont alors faibles en raison
du nombre limite´ de sous-porteuses utilise´es lors de l’allocation. En revanche, lorsque
l’ope´ration d’e´talement est mise en œuvre, une portion plus importante du spectre est
mise a` contribution ce qui permet de limiter localement la de´pense en puissance, et en
de´finitive d’augmenter les marges. On note alors que plus le facteur d’e´talement est e´leve´,
plus le syste`me exploite une bande large, et plus les marges obtenues sur chaque bloc se
rapprochent. Finalement, entre L = 1 et L = 64, la marge minimale, tout comme la bande
occupe´e, sont approximativement triple´es.
Le syste`me adaptatif propose´ est donc mieux a` meˆme d’exploiter efficacement la res-
source disponible pour transmettre un de´bit cible, conduisant alors a` une augmentation et
une uniformisation des marges de bruit. L’augmentation est obtenue en utilisant un plus
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DMT en granularite´ infinie
grand nombre de sous-porteuses, alors que l’uniformisation est le re´sultat de l’exploitation
collective des puissances au sein de chaque bloc.
7.4.2.2 Influence du facteur d’e´talement
Le comportement du syste`me en fonction du facteur d’e´talement est e´value´ ici. Les
re´sultats obtenus pour un SNR de 20 dB sont pre´sente´s figure 7.13. Les marges sont
donne´es en dB et correspondent au minimum des marges de chaque utilisateur, le crite`re
d’optimisation e´tant la maximisation de chaque marge minimale pour chacun des utilisa-
teurs. Le de´bit cible choisi est arbitrairement fixe´ a` la moitie´ du de´bit maximal re´alisable
avec la DMT en granularite´ infinie. Les allures des trace´s obtenus sont tre`s similaires a`
celles pre´sente´es dans le cadre de la maximisation du de´bit. Les deux tendances de´crites
se retrouvent ici, a` savoir l’augmentation de la marge lorsque L croˆıt, et la dispersion des
marges lorsque L de´passe une certaine valeur. Typiquement, la marge moyenne releve´e
pour un facteur d’e´talement L = 64 atteint presque 8 dB alors que la DMT de´livre une
marge moyenne limite´e a` 5,5 dB. Dans ce cas pre´cis, l’ope´ration d’e´talement apporte donc
un gain en marge de bruit de l’ordre de 2,5 dB. En revanche, lorsque le facteur d’e´talement
devient trop important, les diffe´rents utilisateurs obtiennent des re´sultats tre`s disperse´s,
comme pour L = 96 par exemple. Un compromis similaire a` celui de l’e´quation (7.56)
doit donc eˆtre de nouveau recherche´ quant au choix du facteur d’e´talement. D’apre`s les
re´sultats pre´sente´s ici, on comprend qu’en restreignant L a` l’intervalle [16 : 64] pour 4
utilisateurs, on profite du gain qu’apporte l’e´talement sans subir les effets de la dispersion
des marges de fac¸on prononce´e.
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7.4.2.3 E´volution en fonction du SNR
Il est a` pre´sent inte´ressant pour un facteur d’e´talement fixe´ d’analyser l’e´volution du gain
apporte´ par le syste`me SS-MC-MA en fonction du SNR. Les re´sultats correspondants sont
donne´s figure 7.14 pour L = 64. A` chaque SNR, le de´bit cible est fixe´ a` la moitie´ du de´bit
maximal de la DMT en granularite´ infinie. Comme la proce´dure d’optimisation cherche a`
maximiser la marge minimale de chaque utilisateur, les marges pre´sente´es, exprime´es ici
en de´cibels, repre´sentent le minimum des marges minimales des utilisateurs.
De fac¸on logique, on remarque que les marges obtenues avec DMT en granularite´
infinie sont supe´rieures a` celles obtenues en SS-MC-MA en granularite´ infinie e´galement.
La tendance est inverse´e en granularite´ finie puisque les marges obtenues en SS-MC-MA
de´passent cette fois ci celles de la DMT. On note d’ailleurs qu’a` faible SNR, la DMT
pre´sente une marge ne´gative. Cela signifie que le syste`me est oblige´ de de´grader le taux
d’erreur pour pouvoir transmettre le de´bit cible. En ce qui concerne le SS-MC-MA, les
marges obtenues sont toujours positives et tre`s proches des limites de la granularite´ infinie.
A` fort SNR, la diffe´rence de marge entre les deux syste`mes se stabilise autour d’une valeur
moyenne de 2,5 dB. Remarquons que cette diffe´rence correspond a` l’e´cart entre les courbes
de la figure 7.11 a` fort SNR.
A` l’issue de ces simulations, on peut dire que le syste`me SS-MC-MA adaptatif propose´
permet d’obtenir des marges de bruit plus e´leve´es que le syste`me DMT. Le choix du facteur
d’e´talement est encore une fois important pour conserver l’e´galite´ de traitement entre les
diffe´rents utilisateurs.
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7.4.3 Discussion sur la complexite´ des algorithmes
Pour terminer cette partie, il est inte´ressant de faire une le´ge`re digression au sujet de la
complexite´ des algorithmes propose´s. Comme nous avons de´ja` eu l’occasion de le dire, de
nombreux travaux ont porte´ sur la recherche de solutions algorithmiques efficaces pour
la mise en œuvre des proce´dures d’allocation des ressources avec le syste`me DMT. Les
algorithmes propose´s ici pour le syste`me SS-MC-MA n’ont pas e´te´ conc¸us dans le but
d’optimiser les temps de calculs et des investigations sont sans aucun doute a` pre´voir dans
ce domaine. Cependant, en faisant abstraction des optimisations que connaˆıt la DMT,
il est inte´ressant de remarquer que l’utilisation de l’ope´ration d’e´talement apporte une
re´duction naturelle de complexite´ d’un facteur proportionnel au facteur d’e´talement, pour
ce qui est de la seule mise en œuvre des algorithmes d’allocation. Prenons l’exemple de la
maximisation du de´bit. Pour ce qui est de la DMT, l’organe d’allocation doit distribuer
les N sous-porteuses une par une aux U utilisateurs, puis calculer autant de de´bits qu’il
y a de sous-porteuses, soit N . Avec un syste`me SS-MC-MA, le meˆme organe d’allocation
devra distribuer ces meˆmes sous-porteuses, mais par blocs de L, soit L fois plus vite,
puis calculer deux valeurs de de´bits par blocs (cf. paragraphe 7.2.2), soit L/2 fois moins
qu’avec la DMT. Si l’on conside`re a` pre´sent la maximisation de la marge, le gain en
terme de distribution des sous-porteuses est identique. Pour ce qui est de la distribution
des de´bits, la mise en œuvre du crible en DMT implique, a` chaque ite´ration, le calcul
d’autant de marges qu’il y a de sous-porteuses. En revanche en SS-MC-MA, il faut en
calculer deux par blocs de sous-porteuses, soit L/2 fois moins en SS-MC-MA qu’en DMT.
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Finalement, en plus d’un gain en de´bit ou en marge, le syste`me propose´ comporte une
tendance naturelle a` la re´duction de complexite´, que l’on doit au traitement des calculs
par paquets de L.
Conclusion de la troisie`me partie
Dans cette partie, nous avons traite´ le proble`me de l’allocation des ressources en mode
SS-MC-MA. Les proble`mes de maximisation des de´bits et des marges de bruit en contexte
multiutilisateur ont e´te´ aborde´s sous la contrainte d’une limitation de DSP et de l’utilisa-
tion d’ordres entiers de modulation. Dans un premier temps, des algorithmes d’allocation
ont e´te´ de´veloppe´s afin d’adapter le syste`me DMT a` ces contraintes. Dans un second
temps, nous nous sommes attache´s a` l’e´laboration des proce´dures d’optimisation pour le
syste`me SS-MC-MA propose´. Les algorithmes de´veloppe´s lors de l’e´tude constituent un
apport important de cette the`se. Nous avons montre´ que le syste`me adaptatif propose´
peut eˆtre vu comme une extension du syste`me DMT auquel est adjoint une ope´ration
d’e´talement mise en œuvre suivant l’axe fre´quentiel.
Lors des simulations, nous avons mis en e´vidence le fait que le syste`me DMT n’avait
pas la capacite´ d’exploiter efficacement la ressource en puissance disponible, contrai-
rement au nouveau syste`me adaptatif propose´. Les re´sultats pre´sente´s montrent que
l’ope´ration d’e´talement permet de mutualiser les puissances disponibles sur les diffe´rentes
sous-porteuses d’un meˆme bloc, et de les exploiter collectivement pour augmenter le de´bit
ou la marge de bruit du syste`me.
Nous avons e´galement montre´ que le choix du facteur d’e´talement rele`ve d’un compro-
mis entre l’augmentation des de´bits ou des marges et la qualite´ de leur re´partition entre
les utilisateurs, au sens d’une politique e´galitaire. Nous avons vu qu’un facteur compris
entre 16 et 64 e´tait un bon compromis. Pour un SNR allant de 10 a` 30 dB, le gain en de´bit
a finalemenent e´te´ e´value´ entre 12 et 50 % pour chacun des 4 utilisateurs du syste`me pris
comme exemple. Concernant le gain en marge de bruit pour ces meˆmes SNR, les re´sultats
obtenus sont compris entre 2,5 et 3,5 dB pour un de´bit cible de moitie´ e´gal a` la capacite´
de la DMT.
Finalement, on peut ge´ne´raliser et affirmer que la capacite´ de la fonction d’e´talement
a` collecter, mutualiser et exploiter toutes les puissances disponibles permet au syste`me
SS-MC-MA d’offrir, sous contrainte de masque de DSP, de meilleurs re´sultats en de´bit et
en marge de bruit a` de´bit fixe´ que la DMT, et ce, tant que le nombre d’utilisateurs reste
bien infe´rieur au rapport N/L.
L’ensemble de ce travail a fait l’objet de deux contributions dans des confe´rences
internationales [121,122], et d’une soumission d’article au nume´ro spe´cial power line com-
munications de la revue Journal on Selected Areas in Communications (J-SAC) [123]. Un
transfert de connaissances au sein du projet IDILE a e´galement e´te´ mene´ sur ce sujet [124].
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L
e travail mene´ durant cette the`se a permis d’e´tudier et d’e´valuer le potentiel des
techniques combinant l’OFDM et le CDMA dans le cadre de la mise en œuvre d’un
syste`me de transmissions a` haut-de´bit sur la boucle locale e´lectrique.
La premie`re partie de ce document a e´te´ consacre´e a` une e´tude syste`me qui a permis
d’e´tablir et de justifier un certain nombre de choix importants concernant la forme d’onde,
les parame`tres et l’organisation des e´changes du syste`me propose´. Les grands principes des
communications CPL ont tout d’abord e´te´ pre´sente´s au travers d’une synthe`se bibliogra-
phique qui a e´galement porte´ sur les principales caracte´ristiques du canal de propagation.
Apre`s avoir passe´ en revue les diffe´rentes possibilite´s quant au choix du syste`me hybride
a` e´tudier, le syste`me SS-MC-MA a e´te´ retenu non seulement pour sa robustesse face a` un
canal se´lectif en fre´quence et a` un environnement de bruit particulie`rement de´favorable,
mais aussi pour sa souplesse dans la gestion de l’acce`s multiple et du multiplexage des
donne´es, facilitant ainsi l’allocation des ressources. Au terme de cette partie, un format de
trame a e´te´ propose´ permettant de structurer les e´changes de donne´es entre les modems,
e´changes base´s sur une architecture centralise´e du re´seau.
Dans la seconde partie du document, nous nous sommes attache´s aux proble`mes de la
synchronisation des modems de la voie descendante, et a` l’estimation des canaux des voies
montante et descendante. Deux approches, l’une fre´quentielle et l’autre temporelle, ont
e´te´ de´veloppe´es et e´value´es a` cet effet. La nouvelle approche fre´quentielle propose´e, base´e
sur le principe d’observation des rotations de phase entre deux symboles pilotes, a montre´
d’excellents re´sultats en contextes mono- et multicellulaire, a` faible comme a` fort SNR.
Ces bonnes performances s’expliquent notamment par l’apport des ope´rations de filtrage
et de se´lection de sous-porteuses propose´es au sein de la boucle d’estimation. Nous avons
e´galement montre´, en the´orie et en pratique, que l’espacement entre les symboles d’ap-
prentissage permettait d’ame´liorer les performances des estimateurs, a` quantite´ donne´e
d’information d’apprentissage par trame. Concernant l’approche temporelle, nous avons
vu que la re´solution limite´e de l’estimateur ne permettait pas d’obtenir une correction
suffisante de la fre´quence d’horloge, malgre´ une re´sistance exceptionnelle face au bruit.
L’estimation du canal suivant cette approche s’ave`re cependant la plus efficace puisque les
re´sultats obtenus sont tre`s proches de la borne de Cramer-Rao, mais au prix d’une aug-
mentation de la complexite´ e´quivalente a` la mise en œuvre de deux FFT supple´mentaires.
La nouvelle proce´dure conjointe d’estimation dans le domaine fre´quentiel des erreurs de
synchronisation et d’estimation du canal dans un contexte multicellulaire a finalement
e´te´ retenue pour faire face aux exigences de synchronisation du syste`me qui sont, on le
rappelle ici, particulie`rement se´ve`res.
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Enfin, on remarquera que les diffe´rents travaux mene´s dans cette seconde partie sur les
fonctions de synchonisation et d’estimation de canal de´passent le simple cadre de syste`mes
utilisant des formes d’onde SS-MC-MA, et peuvent tout a` fait s’appliquer a` toutes modu-
lations a` porteuses multiples mises en œuvre sur des canaux quasi-statiques.
Dans la dernie`re partie du document, nous avons apporte´ une re´ponse au proble`me
d’allocation dynamique des ressources en mode SS-MC-MA. De nouveaux algorithmes
d’allocation des puissances, des bits, des codes et des sous-porteuses, ont e´te´ de´veloppe´s
en contexte multiutilisateur et ont apporte´ une solution a` la maximisation des de´bits ou
des marges de bruit. Alors qu’il est bien connu que dans le cas the´orique conside´rant
une granularite´ infinie, la DMT offre les meilleures performances en terme de capacite´, le
syste`me SS-MC-MA est plus performant dans le cas pratique d’une granularite´ finie, cor-
respondant a` l’utilisation d’ordres entiers de modulation, et sous contrainte d’un masque
de DSP. Ainsi, le syste`me SS-MC-MA adaptatif propose´ est le plus efficace dans l’exploi-
tation des ressources disponibles graˆce a` la fonction d’e´talement. A` titre d’exemple, avec
4 utilisateurs actifs, il permet par rapport a` la DMT une augmentation des de´bits indivi-
duels de 30 a` 50 % selon le SNR, et une ame´lioration des marges de bruit de 2,5 a` 3,5 dB
pour ces meˆmes SNR. La composante e´talement permet effectivement de mutualiser les
puissances disponibles sur chacune des sous-porteuses d’un bloc d’e´talement, et d’en tirer
profit collectivement afin de transmettre un de´bit plus important, ou d’obtenir une marge
plus forte que la DMT. La DMT traite quant a` elle les sous-porteuses de manie`re indivi-
duelle, et est en cela moins efficace dans l’exploitation des ressources sous contrainte de
DSP. Les diffe´rentes simulations effectue´es ont permis de mettre en e´vidence l’importance
du choix du facteur d’e´talement en fonction du nombre de sous-porteuses et d’utilisateurs
du syste`me.
D’une manie`re ge´ne´rale, la capacite´ de la fonction d’e´talement a` collecter et exploiter
toutes les puissances disponibles permet au syste`me SS-MC-MA d’offrir sous contrainte
de masque de DSP de meilleurs re´sultats que la DMT, et ce, tant que chaque utilisateur
peut travailler sur un nombre suffisant de blocs de sous-porteuses. Cette condition sera
ve´rifie´e si le rapport N/L reste bien supe´rieur au nombre d’utilisateurs.
Perspectives
Les perspectives a` cette e´tude sont nombreuses et se situent dans le prolongement direct
ou non des travaux de´ja` mene´s.
En premier lieu, notons que l’e´tude syste`me effectue´e s’applique tout particulie`rement
aux communications CPL outdoor mais peut eˆtre adapte´e et e´tendue au cas indoor. Les
principales caracte´ristiques des canaux de propagation sont en effet proches dans les deux
contextes et autorisent une adaptation rapide des principes mis en œuvre dans cette the`se.
Une connaissance pre´cise des conditions de bruits permettrait en outre d’envisager une
optimisation des fonctions de codage de canal et d’entrelacement afin de rendre le syste`me
plus robuste face aux bruits impulsifs notamment. Des organes spe´cifiques de re´jection de
ces bruits impulsifs peuvent e´galement eˆtre exploite´s, comme ceux propose´s dans [125].
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Concernant les fonctions d’estimation de canal et de synchronisation, il pourrait eˆtre
inte´ressant d’envisager de combiner les deux approches, fre´quentielle et temporelle, afin de
tirer partie des deux techniques, la pre´cision dans la correction d’horloge pour la premie`re,
et les bonnes performances en terme d’estimation de canal pour l’autre. Une ame´lioration
de l’estimation de canal pourrait eˆtre dans ce cas d’adapter la largeur du feneˆtrage de la
re´ponse impulsionnelle en fonction de la longueur de l’e´talement des retards, permettant
ainsi de concentrer l’estimation sur les e´chantillons utiles de cette re´ponse.
Par ailleurs, il serait inte´ressant de de´velopper une approche purement temporelle qui
exploite directement le message rec¸u en sortie de l’e´chantillonneur, avant passage dans
la FFT de re´ception. Les algorithmes obtenus devraient en the´orie offrir les meilleurs
re´sultats puisque l’on pourrait exploiter de cette manie`re les e´chantillons de l’intervalle
de garde en plus de ceux de la partie utile du symbole a` porteuses multiples.
Les perspectives relatives aux proce´de´s d’allocation des ressources sont multiples. La
premie`re pourrait eˆtre de relacher la contrainte sur la longueur d’e´talement, autorisant
ainsi d’attribuer des facteurs d’e´talement diffe´rents d’un bloc de sous-porteuses a` l’autre.
Le proce´dure de choix de L devrait alors eˆtre inte´gre´e dans la boucle de l’algorithme
d’allocation. On comprend que l’on pourrait de cette fac¸on s’approcher encore plus pre`s
de la limite de capacite´.
Un point important a` aborder concerne les performances des algorithmes d’allocation
lorsque les utilisateurs be´ne´ficient de bilans de liaison tre`s diffe´rents. Les algorithmes
de´veloppe´s prennent comme crite`re d’optimisation un crite`re « e´galitaire » qui consiste a`
traiter chaque utilisateur de la meˆme manie`re. Ce crite`re n’est plus judicieux de`s lors que
les bilans de liaison ne sont plus similaires d’un utilisateur a` l’autre, l’utilisateur avec le
moins bon canal pe´nalisant tous les autres. Les strate´gies de partage des sous-porteuses
doivent alors eˆtre repense´es. L’attribution de poids relatifs a` chaque utilisateur en fonction
de la qualite´ de sa liaison peut par example constituer une solution a` ce proble`me.
L’adaptation des algorithmes aux cas de masques de DSP non blancs est e´galement
a` envisager. Meˆme si les tendances actuelles concernant les re´glementations dans le do-
maine des CPL tendent a` converger vers des masques plats en puissance dans les bandes
autorise´es, la prise en compte de masques de formes plus exotiques doit pouvoir eˆtre
traite´e.
Une e´tude spe´cifique permettant de re´duire la complexite´ des algorithmes serait par
ailleurs digne d’inte´reˆt, notamment en ce qui concerne les algorithmes de maximisation
de la marge, qui font appel de fac¸on re´pe´te´e a` la mise en œuvre d’un crible, gourmand en
ressources de calcul. Une premie`re ide´e consiste a` choisir un point de de´part judicieux a`
chaque crible. Des e´tudes sur le sujet ont notamment e´te´ mene´es dans [112] dans le cas
de la DMT et pourraient eˆtre e´tendues au cas du SS-MC-MA.
Enfin, le point le plus inte´ressant peut-eˆtre serait de reboucler l’e´tude en e´tudiant l’in-
fluence de l’estimation de canal sur les re´sultats de l’allocation des ressources. Nous avons
en effet conside´re´ dans le dernier chapitre que les re´ponses des diffe´rents canaux e´taient
parfaitement connues du re´cepteur. La mise en œuvre des algorithmes d’estimation de
canal s’accompagne pourtant d’une de´gradation des performances dont les conse´quences
sur l’attribution des ressources reste a` quantifier, aussi bien pour le SS-MC-MA que pour
la DMT.
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En de´finitive, tout laisse a` penser que les techniques multiporteuses, et en particulier
celles reposant sur la combinaison des solutions OFDM et CDMA, devraient trouver dans
un proche avenir de nouvelles applications dans le domaine des communications CPL.
Annexe
Annexe A
Principe de ge´ne´ration d’un signal
a` porteuses multiples en premie`re
fre´quence interme´diaire par
ope´ration de double IFFT
Dans cette annexe est rappele´e la me´thode de ge´ne´ration d’un signal a` porteuses multiples
en premie`re fre´quence interme´diaire par le biais d’une IFFT de taille double. On cherche
donc a` obtenir directement un signal re´el en sortie de modulateur. Pour cela, le signal
applique´ a` l’entre´e de celui-ci doit ve´rifier la syme´trie hermitienne. Les ope´rations de
traitement du signal au sein de l’e´metteur e´tant mises en œuvre sur le signal analytique, il
faut dupliquer les e´chantillons et les arranger correctement pour reconstituer la syme´trie.
C’est la` le principe de la me´thode utilise´e.
On rappelle que les e´chantillons du signal OFDM obtenus en sortie de modulateur
s’e´crivent
sn =
N−1∑
k=0
R
 xk e
2pik
N
 , (A.1)
avec N est nombre de points de la IFFT. En utilisant les proprie´te´s des nombres complexes,
on peut re´e´crire que
sn =
1
2

N−1∑
k=0
xk e
2pik
N +
N−1∑
k=0
x¯k e
−
2pik
N
 , (A.2)
ou` l’on rappelle que ·¯ repre´sente l’ope´ration de conjugaison complexe. En manipulant
quelque peu cette expression, on a
sn =
1
2

N−1∑
k=0
xk e
2pik
N +
2N∑
k=N+1
x¯2N−k e
−
2pik
N
(2N − k)
 ,
=
1
2

2N−1∑
k=0
x′k e
2pik
N
 , (A.3)
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avec les nouveaux e´chantillons x′k de´finis par
x′k =

0 k = 0
xk k ∈ [1 : N − 1]
0 k = N
x¯2N−k k ∈ [N + 1 : 2N − 1]
. (A.4)
On ve´rifie que l’on peut bien e´crire,
sn = N IFFT2N
[
x′k
]
. (A.5)
La figure ci-dessous donne une repre´sentation sche´matique de l’ope´ration de double IFFT
qu’il faut alors mettre en œuvre a` l’e´metteur. Les ope´rations duales sont bien entendu
effectue´es a` la re´ception.
IF
FT
 −
 2
N
 p
oi
nt
s
co
nj
ug
ai
so
n
PSfrag replacements
x0 x0
x1x1
x2
x2
xN−1
xN
x2N−1
Fig. A.1 – Synoptique de l’ope´ration de double IFFT associe´e a` la modulation OFDM
Annexe B
De´termination de l’expression du
signal multiporteuse obtenu apre`s
de´modulation OFDM en fonction
du positionnement de la feneˆtre
FFT
La de´termination de l’influence du mauvais positionnement de la feneˆtre FFT en re´ception
d’un syste`me OFDM est un proble`me bien connu et largement traite´ dans la litte´rature.
L’inte´reˆt des calculs pre´sente´s ici tient au fait que l’on prend en compte les dispersions
temporelles du canal, contrairement a` ce qui est fait la plupart du temps ou` un simple canal
a` bruit additif gaussien est conside´re´. On rappelle que l’intervalle de garde de dimension
D est surdimensionne´ par rapport a` l’e´talement maximal des retards L. Comme cela a e´te´
pre´sente´ au chapitre 4, il existe alors une zone, dite libre d’ISI (ISI-free area) dans laquelle
peut de´buter le feneˆtrage sans qu’aucune interfe´rence — ISI ou ICI — n’intervienne.
La feneˆtre est alors en avance de |δt| < D − L e´chantillons sur sa position nominale.
Les calculs dans ce cas sont tre`s simples et ont e´te´ pre´sente´s dans le corps principal du
document (cf. e´quation (3.10)). Les deux cas qu’il reste a` traiter sont ceux d’une avance
de D > δt > D − L e´chantillons et d’un retard de D > |δt| > 0. Pre´cisons qu’une avance
se traduit par un δt < 0 et un retard par un δt > 0. Les illustrations des erreurs de
positionnement de la feneˆtre sont donne´es sur les figures B.1 et B.2.
Les calculs pre´sente´s utilisent une astuce qui consiste a` de´couper la re´ponse impul-
sionnelle du canal h en deux re´ponses successives h1 = [h0 · · · hp−1 0 · · · 0]T et h2 =
[0 · · · 0hp · · · hL−1]T , avec respectivement p et q = L− p trajets significatifs, comme in-
dique´ sur chacune des figures. On a donc h = h1 + h2. Selon le cas de feneˆtrage anticipe´
ou retarde´, p vaut respectivement D + δt + 1 et δt. Ainsi, on distingue l’influence des
trajets avant et apre`s le de´but du feneˆtrage. Nous allons traiter les deux cas de de´faut de
feneˆtrage se´pare´ment.
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Fig. B.1 – Repre´sentation du placement errone´e de la feneˆtre FFT en avance sur sa
position optimale. Illustration du principe de de´coupage de la re´ponse impulsionnelle en
deux re´ponses successives h1 et h2.
Feneˆtrage en avance : δt < −(D − L)
Nous allons exprimer le vecteur des symboles rec¸us apre`s FFT en trois composantes dis-
tinctes :
– la premie`re, note´e y
(1)
m correspond au feneˆtrage des re´pliques du symbole m dues
aux p = D + δt + 1 trajets du canal h1,
– la deuxie`me, note´e y
(2)
m correspond au feneˆtrage des re´pliques du symbole m dues
aux q = L−D − δt trajets du canal h2,
– la dernie`re note´e y
(2)
m−1 correspond au feneˆtrage des re´pliques du symbole m−1 dues
aux q = L−D − δt trajets du canal h2.
Dans cette situation, les re´pliques du symbole m dues au canal h1 sont correctement
feneˆtre´es. L’orthogonalite´ entre ces re´pliques est conserve´e et l’on peut facilement e´crire
le re´sultat de leur passage par la FFT de re´ception. En effet, en s’inspirant de ce qui a
e´te´ fait pour obtenir l’expression de l’e´quation (3.10), on peut e´crire que
y(1)m = F
(
F HP (−δt)Th1 F
)
F Hxm + bm (B.1)
= Θ(t)H1xm , (B.2)
ou` Th1 est la matrice de Toeplitz forme´e avec les coefficients du canal h1, a` l’instar de
celle pre´sente´e au chapitre 4. Par ailleurs, on a H1 = diag (F N,Lh1). L’e´criture du terme
y
(2)
m est plus de´licate car la matrice de canal n’est plus circulaire. En effet, on a
y(2)m = FMF
Hxm , (B.3)
avec,
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q D
|δt|+ p
M =
N ×N

0 · · · · · · 0 × · · · × 0 · · · · · · ◦ · · · ◦
...
. . .
... hp
. . .
...
...
. . . × ... . . . ◦
... hL−1
. . .
...
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . . 0
...
. . . hp
hp
. . .
...
...
. . . hL−1
hL−1
. . . 0
0
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
0 · · · 0 hL−1 · · · hp 0 · · · · · · · · · · · · · · · 0

.
Les croix marquent les composantes manquantes pour que la matrice soit circulaire. Les
composantes marque´es de points correspondent aux emplacements des e´chantillons du
symbole m− 1 dont l’influence sera prise en compte plus loin. Nous allons donc rajouter
les e´le´ments manquants pour rendre M circulaire et introduire une matrice Q venant
re´tablir l’e´galite´. On fait ainsi apparaˆıtre la matrice du canal Th2 , a` une permutation
circulaire pre`s, soit
M = P (−δt) · Th2 −Q , avec, (B.4)
Q =
N ×N

A =

hL−1 · · · · · · hp
0
. . .
...
...
. . .
. . .
...
0 · · · 0 hL−1
 pour 0 ≤ i ≤ q − 1N −D − q ≤ j ≤ N −D − 1
0 ailleurs.
On peut alors re´e´crire le vecteur des symboles rec¸us a` travers les e´chos du canal h2
y(2)m = Θ(t) ·H2 xm − FQF Hxm + bm , (B.5)
ou` H2 = diag (F N,Lh2). En ope´rant une permutation circulaire des lignes de Q de u =
N −D − q colonnes vers la gauche, on de´cale les composantes significatives de Q, soit la
matrice triangulaire A, sur les lignes i et colonnes j telles que 0 ≤ i, j ≤ q− 1. On appelle
Q′ la matrice permute´e obtenue, soit Q′ = QP (u). Les matrices de Fourier peuvent
alors eˆtre restreintes a` la taille N × q en ne conside´rant que les lignes et colonnes de F
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intervenant dans le produit avec Q′. En termes mathe´matiques, cela donne,
y(2)m = Θ(t)H2 xm − F
(
Q′P (N − u))F Hxm ,
= Θ(t)H2 xm − F N,qAF HN,q ·Θ( uN )xm ,
= Θ(t)H2 xm − F N,qAF HN,q ·Θ(t)ΘH(L−1N )xm , (B.6)
en utilisant le fait que P (x) = F HΘ(− xN )F et que u = N−D−q = N−L+δt+1. Il reste
alors a` analyser le produit matriciel F N,qAF
H
N,q pour finir de caracte´riser les composantes
introduites par le canal h2. Une dernie`re de´composition matricielle permet de simplifier
les calculs. La matrice A peut eˆtre rendue circulante en e´crivant,
hL−1 · · · · · · hp
0
. . .
...
...
. . .
. . .
...
0 · · · 0 hL−1

︸ ︷︷ ︸
A
=

hL−1 · · · · · · hp
hp
. . .
...
...
. . .
. . .
...
hL−2 · · · hp hL−1

︸ ︷︷ ︸
Th2
(q)
−

0 · · · · · · 0
hp
. . .
...
...
. . .
. . .
...
hL−2 · · · hp 0

︸ ︷︷ ︸
B
,
ou` Th2
(q) est une version permute´e de la matrice circulante du canal h2 de dimension q
2.
Cette matrice se de´compose par le produit des matrices Fourier F q,q a` gauche et a` droite
de la matrice diagonale diag
(
F q,q · [hL−1 hp · · · hL−2]T
)
. Apre`s quelques manipulations,
on arrive a`
F N,qAF
H
N,q =
q
N
·H2ΘH(L−1N )− F N,qBF HN,q , (B.7)
et (B.6) se re´e´crit donc,
y(2)m = (1−
q
N
) ·Θ(t)H2xm + F N,qBF HN,q ·Θ(t)ΘH(L−1N )xm . (B.8)
Il suffit enfin de caracte´riser la de´composition de B par les matrices de Fourier. Les
termes diagonaux dk obtenus sont porteurs de l’information utile alors que les termes
non-diagonaux zk,l sont responsables de l’ICI, avec 0 ≤ k, l ≤ N − 1. En de´veloppant les
calculs, on obtient pour ces contributions,
zk,l =
q−2∑
i=0
wHi(l−k)
q−i−1∑
j=0
wkj hp+j−1
dk =
q−2∑
i=0
q−i−1∑
j=0
wkj hp+j−1
(B.9)
qui peuvent encore se re´e´crire,
zk,l = wk(L−1)
q−2∑
i=0
wHi(l−k)
p+i∑
j=p
wk(q+j) hj
dk = wk(L−1)
q−2∑
i=0
p+i∑
j=p
wk(q+j) hj
(B.10)
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Le coefficient wk(L−1) vient compenser la rotation de L−1N pre´sente dans l’e´quation (B.8).
Les termes diagonaux dk sont regroupe´s dans une matrice diagonale D et les termes d’ICI
zk,l sont re´unis dans une matrice d’interfe´rence Z. On obtient donc,
y(2)m =
[(
1− q
N
)
·H2 + D
]
Θ(t)xm + ZΘ(t)xm , (B.11)
Les termes de la matrice diagonale D s’interpre`tent comme une somme de fonctions de
transferts partielles calcule´es a` partir des q − 1 premiers trajets de h2. L’intervalle de
sommation, et donc le nombre de points de chaque transforme´e de Fourier re´alise´e, est
restreint a` un nombre d’e´chantillons infe´rieur a` p, si bien que l’on pourra ne´gliger D
devant les composantes en H1 et H2 de ym de`s que N  p. Seul le terme y(2)m−1 d’ISI
reste alors a` de´terminer. Son calcul est tre`s proche de y
(2)
m puisqu’il fait intervenir les
trajets de h2. La matrice de canal a` conside´rer ne comporte que quelques composantes
situe´es aux emplacements des points dans (B.4). Plus pre´cise´ment, on a
y
(2)
m−1 = FQ
′F Hxm−1 , avec, (B.12)
Q′ =
N ×N

A =

hL−1 · · · · · · hp
0
. . .
. . .
...
...
. . .
...
0 · · · 0 hL−1
 pour 0 ≤ i ≤ q − 1N − q ≤ j ≤ N − 1
0 ailleurs.
La matrice Q′ est donc une version permute´e de la matrice Q de´ja` e´tudie´e. En utilisant
que Q′ = QP (N −D), on peut alors rapidement conclure quant a` l’expression de y (2)m−1 :
y
(2)
m−1 = FQF
HΘ(DN )xm−1 ,
= F N,qAF
H
N,qΘ
H( qN )xm−1 ,
=
( q
N
H2 −D
)
·Θ(p−1N )xm−1 −ZΘ(p−1N )xm−1 . (B.13)
Le premier terme de l’e´quation constitue l’ISI amene´e par les e´chantillons de xm−1 et le
second terme ve´hicule l’ICI qu’ils engendrent. Contrairement a` (B.11), les composantes
de D ne peuvent pas eˆtre ne´glige´es puisqu’elles sont du meˆme ordre de grandeurs que
q
N H2. En somme, on pourra e´crire le signal rec¸u comme une somme de termes utiles et
d’interfe´rences, soit
ym =
[
H1 +
(
1− q
N
)
H2 + D
]
Θ(t)xm + Ξ
(m)
ici + Ξ
(m−1)
ici + Ξ
(m−1)
isi + bm , (B.14)
avec,

Ξ
(m)
ici = ZΘ(t)xm
Ξ
(m−1)
ici =
( q
N H2 −D
) ·Θ(t + d)xm−1
Ξ
(m−1)
isi = ZΘ(t + d)xm
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Fig. B.2 – Repre´sentation du placement errone´e de la feneˆtre FFT en retard sur sa
position optimale. Illustration du principe de de´coupage de la re´ponse impulsionnelle en
deux re´ponses successives h1 et h2.
et en posant d =
D
N . On remarque que les termes d’interfe´rences ne subissent pas la
meˆme rotation de phase selon qu’ils sont ve´hiculent l’information du symbole m ou m−1.
De fac¸on logique, l’ICI provenant du symbole m subit la meˆme rotation de phase que la
composante utile de ce meˆme symbole. Au contraire les deux autres termes d’interfe´rences,
provenant du symbole m− 1, connaissent une rotation de phase d’un angle re´duit de d.
Cela provient du fait que le feneˆtrage subit par le symbole m−1 ne fait pas intervenir des
e´chantillons pris dans son intervalle de garde. Par ailleurs, on remarque que le profil du
canal joue un roˆle pre´ponde´rant dans la valeur a` attribuer aux termes d’interfe´rence. Tous
sont en effet fonction des matrices D et Z qui sont construites a` partir des coefficients
hk affecte´s aux trajets de h2. Ainsi, plus le canal aura un profil atte´nue´ pour ses derniers
trajets et moins les de´fauts de feneˆtrage de de´graderont les performances. Enfin, notons
que si t devient supe´rieur a` D−L, alors le canal h2 se re´duit a` ze´ro et les matrices H 2, D
et Z deviennent nulles. Les termes d’interfe´rences disparaissent et on obtient l’expression
(3.10) donne´e au paragraphe 3.2.1 ou` seule la rotation de phase n’est a` prendre en compte.
Feneˆtrage en retard : δt > 0
Comme pre´ce´demment, exprimons le vecteur des symboles rec¸us en faisant apparaˆıtre les
diffe´rentes contributions. Le roˆle des sous-canaux h1 et h2 est inverse´ et on distingue
– y
(2)
m les symboles issus du feneˆtrage des re´pliques du symbole m dues aux q = L− δt
trajets du canal h2,
– y
(1)
m ceux provenant du feneˆtrage des re´pliques du symbole m dues aux p = δt trajets
du canal h1,
– y
(1)
m+1 les composantes correspondant au feneˆtrage des re´pliques du symbole m + 1
dues aux p = δt trajets du canal h1.
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En suivant la meˆme de´marche que pre´ce´demment, on peut rapidement e´crire que
y(2)m = Θ(t)H2xm , (B.15)
y(1)m = FMF
Hxm , (B.16)
avec,
M =
N ×N
δt

0 hp−1 · · · h0 0 · · · · · · · · · · · · · · · · · · 0
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
...
. . .
. . .
...
D
. . .
. . . 0
0 hp−1 h0
× ◦ . . . ...
...
. . .
...
. . . hp−1× · · · × 0 · · · · · · ◦ · · · ◦ · · · · · · 0

.
La matrice obtenue n’est pas circulante, les emplacements marque´s de croix correspondant
aux composantes manquantes pour cela. On note qu’une fois encore, les composantes d’ISI,
marque´es par les cercles, sont de´cale´es de D colonnes vers la droite. Comme cela a e´te´
fait a` la section pre´ce´dente, nous allons avoir recours a` une matrice Q afin de rendre M
circulante. On de´finit donc,
Q =
N ×N

A =

h0 0 · · · 0
...
. . .
...
...
. . . 0
hp−1 · · · · · · h0
 pour N − p ≤ i ≤ p− 10 ≤ j ≤ p− 1
0 ailleurs.
De la meˆme manie`re que pour obtenir l’expression (B.6), on restreint Q a` la matrice A,
ce qui donne
y(1)m = Θ(t)H1 xm − F N,pAF HN,p ·Θ( pN )xm . (B.17)
On de´compose ensuite A de manie`re a` faire apparaˆıtre la matrice de Toeplitz de dimension
p2 du canal h1,
h0 0 · · · 0
...
. . .
. . .
...
...
. . . 0
hp−1 · · · · · · h0

︸ ︷︷ ︸
A
=

h0 hp−1 · · · h1
...
. . .
. . .
...
...
. . . hp−1
hp−1 · · · · · · h0

︸ ︷︷ ︸
Th1
(q)
−

0 hp−1 · · · h1
...
. . .
. . .
...
...
. . . hp−1
0 · · · · · · 0

︸ ︷︷ ︸
B
.
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La matrice de Toeplitz obtenue permet de faire intervenir la fonction de transfert H 1
dans l’expression de y
(1)
m . On obtient alors,
y(1)m = (1−
p
N
) ·Θ(t)H1xm + Θ(t) · F N,pBF HN,pxm , (B.18)
en rappelant que t = p. Il reste alors a` derterminer les composantes de B. Par analogie
avec les calculs de´ja` effectue´s pre´ce´demment, on arrive a`
zk,l =
p−1∑
i=1
wHi(l−k)
p−i∑
j=p−1
wk(j−p) hj
dk =
p−1∑
i=1
p−i∑
j=p−1
wk(j−p) hj
(B.19)
Finalement, en introduisant les matrices B et Z, il vient,
y(1)m =
[(
1− p
N
)
·H1 + D
]
Θ(t)xm + Θ(t)Zxm . (B.20)
On note la forte ressemblance avec l’expression de´veloppe´e dans le cas d’une avance de
feneˆtre. Remarquons quand meˆme que la matrice de rotation Θ intervient sur les lignes
de Z et non sur ses colonnes comme a` l’e´quation (B.11). La matrice D a toujours un
poids relativement faible a` coˆte´ de la matrice H 1. Il faut encore calculer l’ISI pour finir
d’exprimer le vecteur de symboles rec¸us. Les composantes d’ISI dans M font encore une
fois intervenir la matrice A de´cale´e de D colonnes vers la gauche, soit le meˆme sce´nario
que pour le calcul de l’ISI pour le cas d’un feneˆtrage avance´. Les calculs du paragraphe
pre´ce´dent donnent alors directement le re´sultat, a` savoir
y
(1)
m+1 = FQF
HΘ(DN )xm−1 ,
=
( p
N
H1 + D
)
Θ(t + d)xm+1 + Θ(t)ZΘ(d)xm+1 . (B.21)
D’ou` l’expression finale du vecteur de symboles ym,
ym =
[
H2 +
(
1− p
N
)
H1 + D
]
Θ(t)xm + Ξ
(m)
ici + Ξ
(m+1)
ici + Ξ
(m+1)
isi + bm , (B.22)
avec,

Ξ
(m)
ici = Θ(t)Zxm
Ξ
(m−1)
isi =
( p
N H1 −D
) ·Θ(t + d)xm−1
Ξ
(m−1)
ici = Θ(t)ZΘ(d)xm
La forme du signal obtenu est, de fac¸on attendue, tre`s similaire a` celle de´termine´e dans le
cas d’une feneˆtre en avance. Les diffe´rences notables viennent du signe de t, qui inverse
le sens de la rotation de phase, et de l’inversion des contributions des canaux H 1 et H2.
Etant donne´e que dans la plupart des canaux les premiers trajets sont les plus puissants,
il est clair que les termes d’interfe´rence auront une puissance plus forte dans le cas du
retard de feneˆtre, rendant cette situation tre`s de´favorable au syste`me.
Annexe C
Calcul de l’information mutuelle
d’un syste`me MC-CDMA avec
mise œuvre de l’e´galisation
suivant le crite`re du MMSE
Dans le corps du document, l’expression de l’information mutuelle du syste`me MC-CDMA
a e´te´ de´veloppe´e dans le cas d’un re´cepteur de type ZF. Nous pre´sentons ici les cal-
culs similaires dans le cas de la mise en œuvre de la combinaison MMSE, notamment
propose´e dans [33], et dont l’e´criture est rappele´e en (7.3). Le but est de montrer que
l’expression obtenue s’ave`re relativement complexe, et donc difficilement compatible avec
le de´veloppement de proce´dures simples d’allocation des ressources. On rappelle que l’on
conside`re le cas de re´cepteurs dits mono-utilisateurs, c’est-a`-dire que chaque code est traite´
de manie`re inde´pendante. Le signal rec¸u en sortie de l’organe de de´se´talement s’e´crit alors,
y = CHL,CGHCL,Cx +
1√
L
CHL,CGHb
′ , (C.1)
tel que le symbole rec¸u apre`s de´se´talement du code v est,
yv =
L−1∑
i=0
cv,igihicv,ixv︸ ︷︷ ︸
Z1
+
L−1∑
i=0
C−1∑
u=0
u6=v
cv,igici,uxu
︸ ︷︷ ︸
Z2
+
L−1∑
i=0
cv,igib
′
i︸ ︷︷ ︸
Z3
, (C.2)
ou` gi est le coefficient d’e´galisation applique´ a` la sous-porteuse i. Dans cette expression on
distingue, de gauche a` droite, le terme Z1 relatif au signal utile, un terme d’interfe´rence Z2,
et un terme de bruit Z3. Sous l’hypothe`se de codes orthogonaux, la capacite´ du syste`me
s’exprime comme la somme des capacite´s apporte´es par chacun des codes. Il suffit alors
de calculer l’information mutuelle Iv entre les processus yv et xv. En supposant que le
terme d’interfe´rence suit une loi gaussienne, ce qui est vrai pour une longueur de codes
suffisamment grande, on peut e´crire
Iv = 1
2
log2
(
1 +
E
[
Z1Z
H
1
]
E
[
Z2Z
H
2
]
+ E
[
Z3Z
H
3
]) . (C.3)
217
218 Capacite´ du syste`me MC-CDMA avec de´tection MMSE
Calculons chacun des termes d’espe´rance. On a,
E
∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
cv,igihicv,ixv
∣∣∣∣∣
2
 = ∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
|hi|2
|hi|2 + N0Pi
∣∣∣∣∣
2
Pv (C.4)
E

∣∣∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
C−1∑
u=0
u6=v
cv,igici,uxu
∣∣∣∣∣∣∣
2 = C−1∑
u=0
u6=v
∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
|hi|2
|hi|2 + N0Pi
ci,vci,u
∣∣∣∣∣
2
Pu (C.5)
E
[∣∣cv,igib′i∣∣2] = L−1∑
i=0
|hi|2(
|hi|2 + N0Pi
)2 N0 . (C.6)
On arrive finalement a` l’expression,
I =
C−1∑
v=0
log2

1 +
∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
|hi|2
|hi|2 + N0Pi
∣∣∣∣∣
2
Pv
C−1∑
u=0
u6=v
∣∣∣∣∣
L−1∑
i=0
|hi|2
|hi|2 + N0Pi
ci,vci,u
∣∣∣∣∣
2
Pu +
L−1∑
i=0
|hi|2(
|hi|2 + N0Pi
)2 N0

.
(C.7)
A` comparer cette expression a` celle obtenue pour une e´galisation de type ZF, on comprend
que la de´rivation d’algorithmes d’allocations des ressources relatifs au crite`re du MMSE
conduirait a` des proce´dures vraisemblablement complexes.
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